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Die ELEKTRONIK ist für 
Sie eine echte Arbeitshilfe, 
wenn Sie sich mit der Ent- 
wicklung und industriellen 
Anwendung elektronischer 
Schaltungen und Bau- 
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Systemen befassen. 
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tronische Bauelemente @ Sensoren 
und Aktuatoren. 


Die ELEKTRONIK informiert Sie 
über Meß- und Prüftechnik: 

Die ELEKTRONIK beobachtet die 
Marktentwicklung, beschreibt techni- 
sche Grundlagen, gibt Spezialinfor- 
mationen und macht so den Markt für 
den Interessenten überschaubar. 


Die ELEKTRONIK informiert Sie 
über Automatisierung: 
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das Gebiet der Klein- und Mittelserien- 


fertigung. Vielfältige Beispiele zeigen, 
was Industrieroboter in der Automa- 
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® Technologien der elektronischen 
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die Telekommunikation @ Übertra- 
gungsverfahren @ Meßtechnik @ Nor- 
mung @ Internationale Zusammen- 
arbeit @ Neue Medien @ Pläne der 
Fernmeldebehörden. 
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Die ELEKTRONIK informiert Sie 
über Schaltungspraxis: 

Hier werden erprobte und aktuelle 
Schaltungen, Entwurfs- und Berech- 
nungshilfen, Meßideen und Anwen- 
dungsbeispiele aus dem professionel- 
len und dem industriellen Bereich 
präsentiert. Beispiele: 

@ Allgemeine Digitaltechnik @ Inter- 
face-Schaltungen @ Signalerzeugung 
@ Meßtechnik @ Meßwerterfassung 
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technik @ Praxisnahe Hinweise für Ent- 
wickler (uC-Praxis) @ Meß- und Prüf- 
technik für Mikroprozessorsysteme. 
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Vorwort 


„.. da war doch malirgend- 
was ..vor Jahren stand da 
mal in einer Zeitschrift ein 
Artikel ...ich glaube in der 
ELEKTRONIK ... da war doch 
genau das alles erklärt, was 
ich heute auf einmal brau- 
che.“ Mit diesem oder einem 
ähnlichen Satz auf den Lip- 
pen hat wohl schon mancher 
Entwickler angefangen, ei- 
nen Stapel Hefte durchzufor- 
sten. Der Erfolg dürfte unter- 
schiedlich ausgefallen sein. 


Damit die Sucherei nach 
grundlegenden Beiträgenin 
Zukunft schneller geht, hat 
die ELEKTRONIK-Redaktion 
mit diesem Heft die wichtig- 
sten Arbeitsblätter der letz- 
ten Jahre neu zusammenge- 
faßt. Sie wurden teilweise 
überarbeitet, auf den aktuel- 
len Stand gebracht undin 
der Reihenfolge neu geord- 
net. Die Nummern sind hier 
weggelassen, da sie jetzt kei- 
ne Funktion mehr haben. 


Es sind hier bei weitem nicht 
alle Arbeitsblätter enthalten, 
die die ELEKTRONIK insge- 
samt gebracht hat. Die Aus- 
wahl erfolgte nach Aktuali- 
tät und Bedeutungin der 
heutigen Praxis. Vieles von 
dem, was vor Jahren bedeut- 
sam erschien, ist heute nicht 





Elektronik 





| mehr von Interesse; anderes 


ist so selbstverständlich ge- 
worden, daß man es niemand 
mehr zu erzählen braucht 
(wie etwa die Schaltzeichen 
der Elektronik, die im aller- 
ersten ELEKTRONIK-AT- 
beitsblatt im Januar 1966 al- 
le aufgeführt wurden). 


Statt verstreut über viele 
Jahrgänge hat man nun alle 
Grundlagen, soweit sienoch 
aktuell sind, aufeinen Griff 
parat. Man spart also Zeit. 
Und Zeit ist Geld. 


Die Redaktion 
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Zum Titelbild: 


Aufgabe gestellt - fertige Lösung gleich 
gefunden. Die ELEKTRONIK-Arbeitsblät- 
ter behandeln allgemeine Grundlagen, die 
in den verschiedensten Bereichen der in- 
dustriellen Elektronik immer wieder benö- 
tigt werden, wie z. B. hier ein steilflanki- 
ges aktives Tiefpaßfilter (s. S. 67). 
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Zeitdiskrete Signalverarbeitung und 


z-Transformation 


Der enorme Fortschritt in der Digitaltechnik macht es 
möglich, analoge Signale auch auf digitalem Wege zu 
verarbeiten. Die bisher zeit- und wertkontinuierlichen 
Größen müssen dazu in zeitdiskrete (und meist auch 
wertdiskrete) umgewandelt werden. Der mathematische 
Aufwand zur Beschreibung eines Systems verkompli- 
ziert sich dabei. Wertvolle Hilfe leistet die z-Transfor- 
mation. 


Da der Übergang von einem analogen System zu 
einem digitalen zwangsläufig den Schritt von einem 
kontinuierlichen zu einem zeitdiskreten System mit 
sich bringt, werden die Begriffe „zeitdiskret“ und „digi- 
tal“ oft gleichbedeutend verwendet. Dies ist nicht ganz 
korrekt, denn es gibt sehr wohl analoge, aber zeitdiskrete 
Systeme, z.B. CCD-Filter (CCD = Charge-Coupled 
Device) oder Filter mit geschalteten Kondensatoren 
(Switched-Capacitor Filter, SC-Filter). 


Lineare Systeme werden oft als Filter bezeichnet. Da 
sich die folgenden Ausführungen auf lineare Systeme 
beschränken, werden die Ausdrücke „System“ und „Fil- 
ter‘ gleichberechtigt verwendet werden. 


1 Kontinuierliche Systeme 


Um besser zu verstehen, worin das wesentlich Neue 
zeitdiskreter Systeme liegt, sollen die wichtigsten Eigen- 
schaften von kontinuierlichen Systemen noch einmal 
kurz herausgestellt werden. 


1.1 Differentialgleichungen 


Das kompakteste und fruchtbarste Mittel zur Beschrei- 
bung eines kontinuierlichen Systems ist die Differential- 
gleichung. Gelingt es, für ein System eine Differential- 
gleichung aufzustellen, so kennt man gewissermaßen 
das Gesetz, nach dem sich das System verhalten muß. 
Man kennt im Prinzip alle möglichen Lösungen für 
die Entwicklungen (d.h. das zeitliche Verhalten) des 
Systems. 

Meistens sind jedoch nicht alle davon interessant, 
sondern man will nur wissen, wie sich das System in 
ganz bestimmten Situationen verhält. Diese Situationen 
werden durch Anfangswerte spezifiziert, die dann eine 


Lösung aus der Lösungsvielfalt der Differentialglei- 
chung auswählen. Es ist üblich, den Zeit-Nullpunkt 
t = 0 auf den Zeitpunkt zu legen, zu dem die Anfangs- 
werte das System beschreiben. 


1.2 Laplace-Transformation 


Bei der Aufgabe, die gewünschte Lösung der Diffe- 
rentialgleichung tatsächlich auszurechnen, ist eines der 
wirkungsvollsten Hilfsmittel die Laplace-Transforma- 
tion. Sie ist definiert durch 

X(s) = JS xe*dt 
0 
mits=a+ jw. Für a = 0 ist X(s) die Fourier-Transfor- 
mierte von x{t). 

Es genügt hier eine Untersuchung der einseitigen 
Transformation (d. h. mit unterer Integrationsgrenze 0), 
da bei technischen Systemen für das Eingangssignal 

xt) = Ofürt< 08 
vorausgesetzt werden soll. 

In Beispiel 1 wird die Übertragungsfunktion (auch 
Systemfunktion) H(s) für einen RC-Tiefpaß berechnet. 
Das Beispiel zeigt, was die Laplace-Transformation zu 
einem solch wirkungsvollen Werkzeug macht. Die Dif- 
ferentialgleichung für u.(t) transformiert sich in eine 
gewöhnliche algebraische Gleichung für U.(s) — und es 
rechnet sich einfacher mit algebraischen Operatoren als 
mit Differentialoperatoren. 


(1.1) 


Aus der Übertragungsfunktion lassen sich Amplitu- 
dengang, Phasengang, Gruppenlaufzeit usw. berechnen. 
Der Amplitudengang ist 

Atjo) = |H(o)| 
und der Phasengang 





p(jw) = arc tan Im [HGo)] 
Re [H(jo)] 
R 
| 
| 
Bild 1. U) ut) 


Schaltung eines ü 


Tiefpasses 1. Ordnung 
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Y({n) | 


X(n) 






Bild 2. Ein einfaches 
digitales System 








2 Zeitdiskrete Systeme: z-Transformation 
2.1 Differenzengleichungen 


Will man digitale bzw. zeitdiskrete Systeme in ähn- 
lich konzentrierter Weise beschreiben wie kontinuierli- 
che Systeme, so stößt man auf Schwierigkeiten. Da die 
Operationen Differentiation und Integration hier nicht 
definierbar sind, ist die Aufstellung von Differentialglei- 
chungen nicht möglich. 

Zum Verständnis sei Bild 2 betrachtet. Es besteht aus 
einem Verzögerungsglied, einem Multiplizierer und 
einem Addierer. Die Größe y zum Zeitpunkt n läßt sich 
als Funktion von x zu den Zeitpunkten n, (n-1), (n-2) 





Beispiel 1 

Die Übertragungsfunktion eines RC-Tiefpasses, ausge- 
rechnet mit dem Formalismus der Laplace-Transforma- 
tion. 

Zuerst wird die Differentialgleichung für das in Bild 1 
gezeigte System aufgestellt: 


du.(t) 
dt M 
uolt) < 





.=C 


Ks u.lt) 
| (2) 
(1) in (2) eingesetzt ergibt 
du.(t) == Uolt) Ex uclt) (3) 
dt RC 
Die Laplace-Transformierte eines Differentials ist 
au = sF(s) -F(0) 
Dies auf (3) angewandt: 
= Uo(s) = U.(s) 
S U.(s) = U.(0) >= RC (4) 
U.(0) enthält die Anfangsbedingung. Da hier u.(0) = 0 
angenommen werden soll, setzt man U.(0) = 0. Damit 
wird (4) nach U.(s) aufgelöst: 


U.(s) (1 + sRC) = Uuls) (5) 
= „Gels) . Al 
Hie)= 7 — Teare (6) 


Der Amplitudengang ist der Betrag von H(s), ausge- 
wertet auf der imaginären Achse s = jw: 


: es 1 
Ho) = SR n 
Das ist der bekannte Amplitudengang eines Tiefpasses 
erster Ordnung. 


usw. angeben, wobei n, (n-1)... für t=n:-At, (n-1) : 
At,... steht: 


y(n)=x{n) + ax (n-1) 2 


An die Stelle der Differentialgleichung tritt bei zeit- 
diskreten Systemen die Differenzengleichung, an die 
Stelle der Laplace-Transformation die z-Transformation. 


2.2 z-Transformation 


Die z-Transformierte einer Folge x(n) zu einer komple- 
xen Zahl ist definiert als 


X(z) = 2 x(n) z" 


n=0 


(2.2) 


Auch hier sei wieder 
x(n)=0fürn<0O 
angenommen. Einen ersten Eindruck erhält man bei 
Auswertung von Gl. (2.2) auf dem Einheitskreis. Hierfür 
setzt man in (2.2) 
z=e” (® = normierte Frequenz) 
und erhält « 
X(e)") -2 

Diese Formel ähnelt der diskreten Fourier-Transfor- 
mation (DFT). In der z-Ebene spielt der Einheitkreis eine 
ähnliche Rolle wie die imaginäre Achse der s-Ebene in 
der Laplace-Transformation. 

Wie sich die Verzögerung um einen Takt auf die 
Transformierte X(z) der Folge x(n) auswirkt, ist in Bild 4 
veranschaulicht. Es ist 

x, (n) = xı (n-1) und 
X, (z) = }, x, (n) zZ” = > X, (n-1) z” 
n=0 n= 
Man setztm = n-1 ; 


x(n) een, (2.3) 


X, (2)= % xı (m) zu 


m=-1 


und schreibt dies etwas um 


Ka) xl) tz ;» x (m) 2% 


m=0 
=%-1)+z'X, (z) 


Die Transformierte der Folge ist identisch mit der 
Transformierten der unverzögerten Folge, multipliziert 


(2.4) 











a 
Bild 3. Übliche Darstellungsweise für ein 
Verzögerungsglied in einem digitalen Si- 
gnalverarbeitungssystem. Die Markierung t 
zZ erinnert daran, daß die z-Transformierte | 
durch ein Verzögerungsglied mit z' multi- | 
pliziert wird | 











Grundlagen 








Takt 


X,In)=X {n-1) 





Bild 4. Das Verzögerungsglied macht aus 
der Eingangsfolge x,(n) die Ausgangsfolge 
x;(n). Die z-Transformierte X,(z) wird im Text 
berechnet. Es gilt X,(z) = z’'X,(z) 











mit z'. Zusätzlich muß ein weiterer Wert von x, berück- 
sichtigt werden. Es ist der Anfangswert, den x, zur Zeit 
= -1 innehatte. 

Diese Multiplikation mit z' wird durch die übliche 
Darstellungsweise eines Verzögerungsgliedes angedeu- 
tet. Bild 2 wird damit zu Bild 3. Die Verallgemeinerung 
für ein Verzögerungsglied für k Takte ist dann eine Mul- 
tiplikation der Transformierten mit z*. 


2.3 Übertragungsfunktion zeitdiskreter Systeme 


Es soll jetzt herausgefunden werden, was für ein 
System Bild 2 darstellt. Die Differenzengleichung des 
Systems (2.1) ist bereits bekannt. Es soll jetzt die Über- 
tragungsfunktion H (z), der Amplitudengang |H(e'”)| und 
der Phasengang g(e'”) berechnet werden. Die z-Trans- 
formierte von (2.1) ist 

Y(z) = X(z) + az’ X(z) + ax(-1) 
Mit der Annahme x(-1) = 0 wird dies 
Ylz) = X) 1 + az’), 
damit erhält man 





Es interessiert zunächst der Amplitudengang; dazu 
berechnet man 


IH(z)| =V(1+az')(1+az) 


= YIratawrz 


und wertet dies für z = e)® aus. 
|H(fe®)| = V1+a?+al(e® + e®) 


=V1+a?+2acosw 


(2.6) 


Dieser Amplitudengang für den Parameterwert a=1 
ist in Bild 5 dargestellt. Er ist tiefpaßartig. Man erkennt 
aber auch, daß der Abfall der Flanke anders verläuft als 
bei herkömmlichen analogen RC-Tiefpässen. 

Nun soll der Phasengang p(w) ausgerechnet werden. 
Es ist 


Im [H(z)] 
g(z) = arc tan Re [Htz)] (2.7) 


Diese Formel wird wieder auf dem Einheitskreis ausge- 


wertet, also für z = e!” 


le”) = arctan Im [1 + ae“) 


Re [1 + ae] 
Nach Einsetzen von 
ae" =acosw-jasin w 
ergibt sich j 
-a sin 


p(w) = arc tan (2.8) 


1 + acosw 
Der Verlauf von (2.8) ist gleichfalls in Bild5 füra = 1 
dargestellt. Auch hier erkennt man typisches Tiefpaß- 
verhalten: p(0) = und p(» —*) = —90°. Das Symbol „x“ 
nimmt hier in der zeitdiskreten Welt auf der normierten 
Frequenzskala den Wertw=nan. 
In Beispiel 2 ist das für den Fall eines in der Fernseh- 








Y(z) ® 
Hz) = X) (1+az) (2.5) technik interessanten Kammfilters durchgeführt. 
\ 
0° +90° 
€ 
E N 
| 
05 
-45° 45° 
| 
0 9° | 
0 Tl 2Tı 0 Tl 2ıt | 
(@) W—— &b W—e- | 
Bild 5. a) Amplitudengang, b) Phasengang des Systems aus Bild 2 für den Parameterwert a = 1 
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Beispiel 2 

Übertragungsfunktion eines Kammfilters, berechnet 
mit dem Formalismus der z-Transformation. 

Bild 6 zeigt ein sogenanntes Kammfilter, wie es mit 
CCD-Verzögerungsleitungen verwirklicht werden kann. 
Für ein PAL-Gerät ist n = 283, für ein NTSC-Gerät ist 
n = 228. Die Differenzengleichung, die dieses System 
beschreibt, ist 

yli) = x(i) + ylin) (1) 

Man wendet die z-Transformation auf (1) an, wobei 

x(i) = 0 für i < 0 vorausgesetzt wird. 





Y(z) = X(z) + z”’X(z) (2) 
Daraus ergibt sich die Systemfunktion 
Y2) _ n 
Hizj = X) 1+z (3) 


Den Amplitudengang dieses Systems erhält man, 
indem man |H(z)| aufdemEinheitskreisz = e'"auswertet. 
|Hte”)| = VO + e®) (1 + e"") (4) 
Ausmultiplizieren ergibt 

| H(e'®) | = TE (e"" En er) 


|H(e®)| =V2+2coswn (5) 
Das hier verwendete w ist nicht die Signalfrequenz 
selbst, sondern die auf die Abtastfrequenz normierte 
Frequenz 


@=QT=2n-= an Zumal (6) 
Hier steht = 


& für die normierte Frequenz 

Q@ für die ursprüngliche Signalfrequenz 
ı für die Periode des Signals 

T für die Periode des Systemtaktes 


In Bild 7 ist der Amplitudengang für kleine w aufgetra- 
gen. Man sieht deutlich die kammartige Struktur des 
Amplitudengangs. Solche Kammfilter kann man z.B. 
dazu verwenden, Reste des Luminanzsignals, die im 
Durchlaßbereich des Chrominanzkanals liegen, „heraus- 
zukämmen“. 





2.4 Aliasing und Abtasttheorem 


Es soll noch einmal der Fall in Bild 5 betrachtet wer- 
den. n in die Definitionsgleichung von w eingesetzt, 
ergibt 

5 Tsienal 
zn = 2n f 
takt 


und daher 


1 
ie — 2, frakt 


(2.9) 

Der Punkt » = n entspricht also einem Signal mit der 
halben Frequenz des Systemtaktes. Man sieht in Bild 5, 
daß für größeres w der Amplitudengang wieder ansteigt. 
Er steigt bis = 2n, um danach wieder abzusinken. 
Diese Periodizität des Amplitudengangs und des Pha- 
sengangs ist ein Phänomen, welches in einer kontinu- 
ierlichen Welt nicht existiert. Es ist aber, das muß betont 
werden, ein reales und beobachtbares Phänomen, wel- 
ches zu unerwünschten Effekten führt, sobald im Ein- 
gangssignal Frequenzanteile vorhanden sind, die größer 
als die halbe Abtastfrequenz sind. Dieser Effekt wird als 
Aliasing bezeichnet. Aliasing ist ein bildhafter Aus- 
druck aus dem amerikanischen Sprachgebrauch: Hoch- 
frequente Spektralanteile erscheinen unter einem 
„Alias“ im untersten Frequenzband. 

Normalerweise stellt man sicher, daß das Abtasttheo- 
rem nicht verletzt wird, indem die Eingangssignale vor 
dem Abtasten mit einem Tiefpaß entsprechender Grenz- 
frequenz und Steilheit gefiltert werden. 


Dr. rer. nat. Thomas Fischer 
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Bild 7. Amplitudengang des Kammifilters nach Bild 6 
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Einfluß der Apertur bei der Abtastung 
kontinuierlicher Signale 


In den Datenblättern vieler A/D-Umsetzer findet sich die 
Angabe: „Aperture Errors = ...“. Dabei ist oft nicht klar 
herausgestellt, ob mit diesem Begriff die Dauer der Abta- 
stung oder stochastische Schwankungen des Abtastzeit- 
punktes gemeint sind. Im folgenden sind die Einflüsse 
beider Effekte getrennt geschrieben. 


1 Die Aperturöffnung 


Die Aperturöffnung t, ist die Zeitspanne der Abta- 
stung, die nur in der Theorie den Wert Null annimmt, in 
der Praxis jedoch nicht zu vernachlässigen ist. Unter der 
Annahme, daß die Sample-and-Hold-Schaltung am Ein- 
gang eines A/D-Umsetzers während der Aperturöffnung 
tı integrierendes Verhalten zeigt, ergibt die folgende 
Rechnung im Laplace-Bereich das Frequenzverhalten: 


1 t+ty/2 t+t4/2 t-ty/2 
4 n=/ fd dr=L/fr) dr--/ Aid) dr 
far. t/2 ho fo 


“ trtal2 


Fulpl= 70 / / ft) dr ePfdt - 


-t1/2 

A 
Al 

A -ti2 0 ta 


= t 
/ It) dr e*dt 
tıl2 0 


Betrachtung des ersten Summanden liefert: 

















tete Fu 
/ Stv dr e'dt=ze®? 1 / Sit) dr eat‘ 
n 20 ta oo 
pty/2 L - 
Ubi) ji, tat] 
ty o -P 
0 (partielle Integration) 
pta/2 
F(p), wobei F(p) «— f(t) 
Mit F,(pl=A,(p) F(p) folgt 
Adna s—- 2 Seinbilet, 12} 
a Pe er‘ ü 


Setzt man p=jw, so ergibt sich 








Kuljoge 2sin (wt,/2) i sin(wt,/2) 
wr, wit, 
2 


Zu diesem Ergebnis hätte man natürlich schneller 
gelangen können, wenn man die Transformationsregeln 
der Laplace-Transformation direkt verwendet hätte. 
Hier sollte jedoch einmal ganz formal die Rechnung 
vorgeführt werden. Wie man sieht, führt die endliche 
Aperturöffnung tı zu einem „sin(x)/x“-Frequenzgang. 


2 Apertur-Jitter 


Der Apertur-Jitter At, bezeichnet den gesamten Varia- 
tionsbereich des stochastisch schwankenden Abtastzeit- 
punktes, also die Zeitspanne zwischen maximaler posi- 
tiver und maximaler negativer Abweichung. Zur Veran- 
schaulichung sei der Einfluß des Apertur-Jitters als Ver- 
ringerung der Auflösung eines A/D-Umsetzers darge- 
stellt. 

Nimmt man eine Sinusaussteuerung u, = Ü cos(wt) 
eines A/D-Umsetzers an, so ergibt eine Linearisierung 


100 


MHz 


1000 
f — 
„Effektive“ Auflösung n’ eines 8-Bit-A/D-Umsetzers in 


Abhängigkeit von der Signalfrequenz bei einem Apertur-Jit- 
ter von 20 ps 
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der Sinuskurve im Nulldurchgang die Steigung u,’ = 
üo. Als „Worst-Case“-Abschätzung sei der Abtastzeit- 
punkt in diesem steilsten Bereich gelegen; es ergibt sich 
dann bei Vorhandensein eines Apertur-Jitters At, ein 
Streubereich der Spannung von 


Bei Vollaussteuerung des A/D-Umsetzers mit ü = 
q2"-! = E/2 (n: Auflösung, q: Stufenbreite, E: Aussteuer- 
bereich) erhält man: 


Au = q2”"wAt, 


u, UT At, (= Streubereich ) 


“ Stufenbreite eines idealen ADC’s 


Dies läßt sich als Verminderung der Auflösung An 
ansehen, die sich dann wie folgt ergibt: 


An = -log, (Au/g+1)=-log,(2""wäAt, +1) 


Daraus resultiert die „effektive“ Auflösung n’ in 
Abhängigkeit von der Signalfrequenz: 


n’ =n-log, (2 "wAt, +1) = n-log, (2’nfAt, +1) 


Das hier dargestellte Diagramm zeigt die „effektive“ 
Auflösung n’ff) für Atı = 20 psundn = 8. 

Es sollte noch einmal klar herausgestellt werden, daß 
es sich bei n’ um eine „Worst-Case“-Abschätzung han- 
delt und die wahre Auflösung für Sinusaussteuerung 
oberhalb der Kurve anzunehmen ist. Die Darstellung ist 
exakt für ein Dreiecksignal der Steigung qu2"" 

Dipl.-Ing. Werner Henkel 
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Elektronik - 
Sonderheft 





Bisher verarbeitete man elektrische Signale der 

|  Nachrichten- und Niederfrequenztechnik fast aus- 
schließlich mit analogen Verfahren. Dabei werden 
Signalform oder Zeitfunktion nicht verändert. Die 
Fortschritte der Mikroelektronik machen es seit 
kurzem möglich, daß mit Hilfe digitaler Verfahren 
analoge Signale verarbeitet werden können. 

Dazu muß die ursprünglich kontinuierliche Signal- 
| form digitalisiert werden, weil die eigentliche 
Verarbeitung mit digitalen Prozessoren erfolgt 
Anschließend formt man die digitalen in analoge 
elektrische Werte um 

Vorteile dieses relativ aufwendigen, weil komplizier- 
teren Verfahrens ergeben sich daraus, daß es er- 
laubt, die Verarbeitung beliebig genau auszuführen, 
und daß ein Signal so manipuliert werden kann, wie 
es mit der herkömmlichen Technik gar nicht oder 
nur schwer möglich ist. Außerdem entfällt das leidi- 
ge Problem des Abgleiches. Beispiele aus der Pra- 
xis sind das kürzlich vorgestellte digitale Fernseh- 
gerät oder die Sprachsynthese. 

Die relativ komplizierten Vorgänge bei der digitalen 
Verarbeitung lassen sich heute mit Hilfe speziell dafür 
entwickelter Bauelemente ausführen 

Das Sonderheft „Digitale Signalverarbeitung“ be- 
schreibt diese Verfahren und Bauelemente verschie- 
dener Hersteller. An Hand von Applikationen werden 
praktische Problemlösungen aufgezeigt. Es wurde 

| für Elektronik-Entwickler aus den Bereichen Tele- 
kommunikation, Unterhaltung und Industrieelektronik 
zusammengestellt. Die Beiträge stammen zum Teil 
aus der ELEKTRONIK, rund '% ist neu. 
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Gesetze und Normen zur Funkentstörung 


Elektronische Geräte können parasitäre elektromagne- 
tische Wellen abstrahlen, insbesondere, wenn sie 
Schaltnetzteile oder Thyristoren bzw. Triacs enthalten. 
Andere Geräte können dadurch in ihrer Funktion beein- 
trächtigt werden, weshalb geeignete Maßnahmen dage- 
gen zu treffen sind. Ziel der Funkentstörung ist es, die 
Verseuchung mit Hochfrequenz mittels fest vorgegebe- 
ner Vorschriften und Richtlinien in Grenzen zu halten, 
um einen störungsfreien Betrieb der Rufdienste, Rund- 
funk und Fernsehen zu gewährleisten. 

In der Bundesrepublik Deutschland ist die Funkent- 
störung durch das Hochfrequenz-Geräte-Gesetz vom 
5.8. 1949 in der Fassung vom 1. 10. 1968 festgelegt. $ 1 
des Gesetzes besagt: 


1. Wer Geräte oder Einrichtungen in Betrieb nimmt, 
die elektromagnetische Schwingungen im Bereich von 
10 kHz...3000 GHz erzeugen oder verwenden (Hochfre- 
quenzgeräte), bedarf einer Genehmigung. 

2. Hochfrequenzgeräte, die zur fernmeldemäßigen 
Übermittlung bestimmt sind, fallen nicht unter dieses 
Gesetz. 


Die Deutsche Bundespost erläßt technische Vorschrif- 
ten für die unterschiedlichen Gerätegruppen bzw. Anla- 
gen. Diese Vorschriften enthalten die Funkstörgrenz- 
werte, die als Genehmigungsauflagen für das Errichten 
und Betreiben der elektronischen Betriebsmittel erfor- 


Als Genehmigungsverfahren sind z. Z. vorhanden: 









Einzelprüfung 

















Serienprüfung Gerätehersteller VDE-Prüfstelle 
(Typenprüfung) oder Importeur gewählter Meß- 
platz (Hersteller) 
Allgemeine Gerätehersteller VDE-Prüfstelle 
Genehmigung oder Importeur Meßplatz 


Hersteller 


Aufstellungsort DBP-Fernmeldeamt we 


VDE-Prüfstelle 










VDE-Prüfstelle 
Hersteller 
Eigenverantwortung 


derlich sind. Bei der Angabe der einzuhaltenden Grenz- 
werte wird auf bestimmte Absätze der VDE-Bestimmun- 
gen verwiesen. Die technischen Vorschriften sind in den 
Amtsblattverfügungen des Bundesministers für Post- 
und Fernmeldewesen veröffentlicht (Postverfügungen, 
zZ. B. Ne; 528, 529, 1115). 

Der VDE hat in Zusammenarbeit mit der Bundespost 
und der Industrie die erforderlichen Vorschriften 
erstellt und dient als Test- und Kontrollstelle. 


Als wichtigste Vorschriften zur Entstörung sind zu 

nennen: 

VDE 0871 Funkentstörung von Hochfrequenzgeräten für 
industrielle, wissenschaftliche, medizinische 
(ISM) und ähnliche Zwecke (z. B. Schaltnetz- 
teile, Geräte mit Mikroprozessoren usw.) 

VDE 0875 Bestimmungen für die Funkentstörung von 
Geräten, Maschinen und Anlagen für Nenn- 
frequenzen von 0...10 kHz (z. B. Haushaltsge- 
räte, el. Motoren usw.) 

VDE 0879 Funkentstörung von Fahrzeugen und Aggre- 
gaten mit Verbrennungsmotoren 

VDE 0872 Bestimmungen für die Funkentstörung von 
Ton- und Fernseh-Rundfunkempfängern. 


Zu nennen sind weiterhin die Vorschriften VDE 0876 
und 0877, in denen die Geräte sowie die Leitsätze für 
das Messen der Funkentstörung aufgeführt sind. 








nein 
Urkunde 


ja 
(Serienprüfnummer) 










nein 
Verfügung 1115 
— ja ab 1.1. 85 


























Sonderfälle: Gerätehersteller Bedingung: 
Messen, Ausstellungen, 


Entwicklung, Erprobung 


schriftliche Verpflichtung, sofort abschaltbar, Geltungsdauer 1 Jahr 
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Bild 1. Maximal zulässige Funkstörspan- | Bild 2. Maximal zulässige magnetische Feld- Bild 3. Maximal zulässige elektrische Stör- 
nung nach Postverfügung 1115 stärke nach Postverfügung 1115 (Meßent- | feldstärke nach Postverfügung 1115 (Ent- 
fernung 3 m) fernung 10 m) 








Auch Schaltnetzteile bzw. Geräte mit Schaltnetzteilen 
sind bedingt durch die Wahl der Taktfrequenz von 
>10 kHz genehmigungspflichtig und fallen unter die 
VDE-Vorschrift 0871. Sehr häufig sind Schaltnetzteile in 
Geräten anzutreffen, die der allgemeinen Genehmigung 
entsprechen sollen. Eine solche Genehmigung ist gemäß 
der Postverfügung 1115/82 erteilt worden. Sie löst einige 
ältere Verfügungen ab und enthält einige Neuerungen. 

Eine dieser Neuerungen ist die Kennzeichnungs- 
pflicht der serienmäßig hergestellten Geräte (Anlagen) 
mit dem Funkschutzzeichen. 


Postverfügung 1115 von 1982 





Sie ist gültig für 


— Datenverarbeitungsanlagen (z. B. DV-Anlagen im 
Bürobereich, Heimcomputer, Textautomaten) 
— Geräte mit Schaltnetzteilen 





dB 
(pw) 43 
40 k H 
Bild 4. Maximal 
33 zulässige 
30 Störleistung 
nach Post- 


verfügung 1115 


Störleistung 
8 
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oO 
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— Ultraschallgeräte (z. B. Diagnose- und Therapiegeräte, 
Reinigungsgeräte) 

— Induktionskochplatten und Mikrowellenherde 

— Geräte mit Mikroprozessorsteuerung 

— Leuchtstofflampen mit elektronischen Vorschaltge- 
räten 

— Elektronische Musikinstrumente 

— Geräte, die Hf-Generatoren beinhalten 

— Meßsender 


Die erforderlichen Meßmethoden und deren Grenz- 
werte ergeben sich aus dem zu betrachtenden Frequenz- 
bereich. 


Gemessen wird 

— die Funkstörspannung 
10 kHz...30 MHz 

— die magnetische Störfeldstärke im Frequenzbereich 
von 10 kHz...30 MHz 

— die elektrische Störfeldstärke im Frequenzbereich von 
30 MH2z...1000 MHz 

— die Störleistung im Frequenzbereich von 30 MHz bis 
300 MHz (entfällt bei Anlagen) 

mit den Grenzwerten, die in den Bildern 1...4 angegeben 

sind. Dipl.-Ing. Heinz Süsse 


im Frequenzbereich von 
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Begriffe der Qualitätssicherung 


1 Definitionen 


Der Begriff Qualität ist nach DIN 55 350 Teil 11 1 
definiert als die Gesamtheit von Eigenschaften und 
Merkmalen eines Produkts oder einer Tätigkeit, die 
sich auf deren Eignung zur Erfüllung gegebener Er- 
fordernisse beziehen. Man unterscheidet zwischen 
® Nullstunden-Qualität (Auspackqualität), 
® Zuverlässigkeit = Qualität unter vorgegebenen 

Anwendungsbedingungen während oder nach ei- 

ner vorgegebenen Zeit, und 
® Lebensdauer = beobachtete Zeitspanne vom Bean- 

spruchungsbeginn bis zum Ausfallzeitpunkt. 
Zuverlässigkeit und Lebensdauer sind zwar technisch 
eng miteinander verknüpft, aber durch unterschiedli- 
che Merkmale gekennzeichnet. 


2 Annehmbare Qualitätsgrenzlage — 
Maßzahl der Stichprobentechnik 


Massenprodukte werden üblicherweise nach dem 
letzten Arbeitsgang einer (automatischen) End- 
Stückprüfung unterzogen. Typisch ist bei elektroni- 
schen Bauelementen eine anschließende Abnahme- 
stichprobe vor Weiterlieferung an das Lager oder eine 
„kundenorientierte‘‘ Ausgangsstichprobe. Damit soll 
nachgewiesen werden, daß zum Zeitpunkt der Auslie- 
ferung eines Loses die dem Kunden zugesicherten Ei- 
genschaften eingehalten werden. Durch die mathema- 
tischen Gesetzmäßigkeiten der Stichprobentheorie 
bedingt, ist dieser Nachweis jedoch mit Risiken von 
Fehlentscheidungen behaftet, die aber abschätzbar 
sind, wie im folgenden gezeigt wird: 

Tabelle1 zeigt einen Einfach-Stichprobenplan 
(Auszug aus DIN 40 080) |2.. Den mathematischen Zu- 
sammenhang zwischen dem Fehleranteil p im Los 
und der Annahmewahrscheinlichkeit P, des damit 
behafteten Loses beschreibt die Annahmekennlinie ') 
in Bild 1 - hierfür den Stichprobenplan ‚501...1200“ 
in Tabelle 1. Das Stichprobenergebnis selbst läßt kei- 
nen Schluß auf den wirklichen Fehleranteil im Los zu; 
es bildet lediglich die Entscheidungsgrundlage für 
Annahme oder Ablehnung. 

Da in der Praxis meist mit einem durch die Endprü- 
fung des Lieferanten schlüpfenden Fehleranteil ge- 
rechnet werden muß, einigt man sich auf eine an- 
nehmbare Qualitätsgrenzlage p= AQL, eine Schwel- 
le, bei der noch eine hohe Annahmewahrscheinlich- 
keit erreicht wird |3/. Das Lieferantenrisiko (100-P,) 





') Diese gilt strenggenommen für Lose aus einer kontinuierlichen 
Fertigung 


der Zurückweisung solcher Lieferungen aufgrund ei- 
nes ungünstigen Zufallsergebnisses der Stichprobe 
beträgt bei den Plänen nach DIN 40 080 15...1 %, fal- 
lend mit steigender Lieferlos- und Stichprobengröße 
(Bild 2). Die Vereinbarung einer AQL bildet den Kern 
der Qualitätsabkommen zwischen den Vertragspart- 
nern über technische Lieferbedingungen, Prüfbedin- 
gungen und Kriterien, falls sich beide aus wirtschaft- 
lichen oder technischen Gründen zu einer Abnahme 
der Lieferungen auf Stichprobenbasis entscheiden. — 
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Tabelle 1. Einfach-Stichprobenplan für AQL 1 nach DIN 
40 080, normale Prüfung, Prüfschärfe II 

















als 90 0 1 
Ol; 150 0 1 
191: 280 1 2 
281... 500 1 2 
501... 1200 2 3 
1201... 3 200 3 4 
3 201... 10 000 5 6 
10 001... 35 000 ” 8 
35 001...150 000 0 11 








N = Losumfang 

n = Stichprobenumfang (Anzahl nach dem Zufallsprinzip ent- 
nommener Prüflinge) 

c = Annahmezahl (höchstzulässige Anzahl fehlerhafter Stücke in 
der Stichprobe, bei der das Los noch angenommen wird) 

d = Ablehnzahl (Mindestanzahl fehlerhafter Stücke in der Stich- 
probe, bei der das Los bereits abgelehnt wird) 


Die Qualitätsgeschichte eines Lieferanten erlaubt 
seine Einstufung anhand der Annahmekennlinie 
(Bild 1). Wie ersichtlich, fällt die Annahmewahr- 
scheinlichkeit für Lose auf P,= 10 %, wenn der Feh- 
leranteil die rückzuweisende Qualitätsgrenzlage 
p=ZLQ erreicht bzw. überschreitet. Die Lieferungen 
„qualifizierter‘‘ und ‚akzeptabler‘‘ Lieferanten kön- 
nen mit reduzierter Prüfung bewertet werden, bei 
„unsicheren‘‘ Lieferanten wechseln normale und ver- 
schärfte Prüfung 2. Die meisten Lieferungen „unqua- 
lifizierter‘‘ Lieferanten müssen, sofern kein Ersatzlie- 
ferant zur Verfügung steht, voll sortiert werden. 

Aus diesem Grund wird bei Qualitätsabkommen die 
LQ im allgemeinen nur zur Kontrolle der Durchlässig- 
keit des Stichprobenplans für Lieferungen von hohem 
Fehleranteil bei begrenztem Abnehmerrisiko benutzt. 
— Es ist Vorsicht geboten, wenn dennoch Abnahme- 
Stichproben auf LQ-Basis vereinbart werden, weil die 
Fertigung des Lieferanten die Qualitätslage p=LQ 
„mit Sicherheit beherrscht‘. Wird dann „zum Aus- 
gleich‘' eine größere Stichprobe, z. B. nach dem Plan 





AQL 01 025 04 10 


Bild 2. Annahmekennlinien von Stichprobenplänen n-c/d für gleiche 
rückzuweisende Qualitätsgrenzlage bei gleichem Abnehmerrisiko 
P; =5% 
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315-3/4 anstatt 200-1/2 gewählt, so tritt, wieausBild 2 
ersichtlich, für den Abnehmer das Gegenteil seiner 
Erwartungen ein: Er nimmt mit der gleichen Wahr- 
scheinlichkeit, z. B. P, = 90 %, Lieferungen mit fast 
doppelt so hohem Fehleranteil (0,53 % gegenüber 
0,27 %) an. Noch krasser wird seine Benachteiligung 
bei großen Lieferlosen, z. B. beim Übergang von dem 
Plan 315-3/4 (poo = 0,53 %) auf 1250-21/22 (po = 
1,3 %)! 

Bild 2 zeigt ferner am Beispiel des Plans 125-0/1, 
daß sich der Abnehmer vor Lieferungen mit hohem 
Fehleranteil durch Auswahl eines Stichprobenplans 
mit der Annahmezahl c = 0 schützen kann. Alle sol- 
chen Pläne haben eine monoton fallende Kennlinie 
ohne Wendepunkt und reagieren mit schnell wach- 
sender Ablehnwahrscheinlichkeit (100-P,) auf Über- 
schreiten der AQL. 


Da sich Fehler in Lieferungen bei Weiterverarbei- 
tung des Materials meist mit unterschiedlichem Ge- 
wicht auswirken, wurde eine Klassifizierung in über- 
kritische, Haupt- und Nebenfehler eingeführt|2. Esist 
üblich, jeder dieser Fehlerklassen eine AQL zuzuord- 
nen, 2. B. 


überkritische Fehler AQL 0,65, 
Hauptfehler AOL 1, 
Nebenfehler AQL 4. 


Bei sicherheitsbestimmenden Teilen, Bauelementen 
oder Baugruppen dürfen jedoch keine AQL-Vereinba- 
rungen getroffen werden; zur Abwendung der Pro- 
duzentenhaftung ist vielmehr der Nachweis einer 
Vollprüfung erforderlich 4. 


Ergänzend sei noch bemerkt, daß alle Stichproben- 
pläne einen mittleren Durchschlupf (Average Outgo- 
ing Quality) zulassen, der von der Mischung ange- 
nommener, also meist noch fehlerbehafteter, und nach 
erfolgter Zurückweisung aussortierter Lose herrührt. 
Dieser Durchschlupf, der nach der Näherungsformel 
AOQ = p: P,% anhand des Kennlinienverlaufs abge- 
schätzt werden kann (Bild 1), durchläuft ein Limit- 
AOQL. Es ist für gebräuchliche Stichprobenpläne ta- 
belliert 2, und dient der Abschätzung der mittleren 
Qualitätslage des Lagerbestandes aus fortlaufenden 
Lieferungen nach Anwendung des gleichen Stichpro- 
benplans. 


3 Zuverlässigkeit und Lebensdauer — 
Dimensionierungsgrundlagen 


Für die Kenntnis des Betriebsverhaltens elektrome- 
chanischer Geräte ist die Zuverlässigkeitsvorhersage 
des Konstrukteurs oder Entwicklers von entscheiden- 
der Bedeutung. Er muß deshalb im frühen Stadium 
der Projektierung über die von ihm vorgesehenen Bau- 
teile und Bauelemente Annahmen über deren Verhal- 
ten bei den vorgesehenen Einsatzbedingungen ma- 
chen. Dazu benötigt er Informationen der Hersteller 
über mechanische, elektrische, klimatische Bela- 
stungsgrenzwerte und Daten über Zuverlässigkeit und 
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Lebensdauer. Damit ist er in der Lage, mittels Modell- 
rechnungen das Gerät den Anforderungen entspre- 
chend zu dimensionieren. In manchen Fällen wird er 
durch Konstruktionshaftungsklauseln zu Vorhersa- 
gen gezwungen sein. 

Zur Ermittlung solcher Daten dienen Prüfprogram- 
me, die in nationalen und internationalen Normen zu- 
sammengestellt sind. 


3.1 Ausfallrate 


Maßzahl für die Zuverlässigkeit eines Kollektivs ist 
die Ausfallrate 


z = beobachtete Anzahl von Ausfällen 

bis zum Zeitpunkt t nach Versuchsbeginn, 
Anzahl der zum Zeitpunkt t 

vorhandenen Prüflinge. 

Da A aus Stichproben ermittelt wird, hat sie statisti- 
schen Charakter: ihr wahrer Wert liegt innerhalb eines 
für ein bestimmtes Vertrauensniveau (z. B. 95 %) ab- 
schätzbaren Vertrauensbereichs. 

Innerhalb der technisch brauchbaren Nutzungs- 
phase ist die Ausfallrate durch stochastische Ausfälle 
bestimmt und deshalb konstant. Außerhalb dieser 
Zeitspanne ereignen sich systematische Ausfälle mit 
höheren Ausfallraten: In der Einbrennphase sind es 
meist Frühausfälle aufgrund von Fertigungsfehlern, 
denen man durch Selektieren oder Voraltern begeg- 
nen kann; die Auswirkung von Verschleißerschei- 
nungen kann durch vorbeugende Wartung vermieden 
werden. 

Für die Vorausberechnung der Geräte-Zuverlässig- 
keit wird der Kehrwert der Ausfallrate, die mittlere 
fehlerfreie Zeit (Mean Time Between Failures) zwi- 
schen zwei Ausfällen, benötigt 

MTBF = 1%. 
Die Ausfallraten von Halbleiterbauelementen bewe- 
gen sich in der Größenordnung von 10°°...10°° h'. 


nn = 


3.2 Mittlere Lebensdauer und Lebensdauerverteilung 


Die Lebensdauer - wie einleitend definiert — bezieht 
sich auf das einzelne Bauelement gemäß den festge- 
legten Kriterien. Die Bestandsabnahme eines Prüflo- 
ses im Laufe der Prüfzeit t folgt im allgemeinen der 
Weibull-Funktion 
F (t) = 100 : e-/ mit 
F(l) = Bestand des funktionsfähigen 


Anteils des Prüfloses in %, 
T = Kennzeichnende Lebensdauer 


a = Exponent, der den Typ der 
Lebensdauerverteilung kenn- 
zeichnet. Spezialfälle sind 
z.B.a= 1: Exponentialverteilung, 

0 = 3,5: Normalverteilung 


Die Auswertung eines Lebensdauerversuchs ge- 
schieht zweckmäßig im Lebensdauernetz nach Stange 
5,in dem sich die Weibull-Funktion als geradliniger 
Abgangsverlauf darstellt (Bild 3). Eine Parallele zur 
Abgangsgeraden durch den Punkt P markiert amrech- 
ten Rand des Netzes den Exponenten a und das Ver- 
hältnis der mittleren Lebensdauer T zur kennzeich- 
nenden Lebensdauer T, die sich für den (extrapolier- 
ten) Bestand F(T) = 36,8 % ablesen läßt. Da «a und T 
Stichprobenergebnisse sind, liegen die wahren Werte 
wiederum in einem für ein bestimmtes Vertrauensni- 
veau (95% in Bild 3) gültigen Vertrauensbereich. 


4 ppm - Maßzahl für beherrschte Fertigung 


Die symbolische Kurzbezeichnung ppm heißt parts 
per million und bedeutet im Sprachgebrauch der Qua- 
litätssicherung: Anzahl fehlerhafter Stücke bezogen 
auf einen Losumfang von 1 Million Stück (1 ppm = 
10 = 07% 

Mit der massenhaften Herstellung elektronischer Ge- 

brauchsgüter, wie z.B. Farbfernseher, treten zwei 

Problembereiche auf, die der Lösung bedürfen: 

@ Die Fehlerraten der Geräte zum Zeitpunkt der End- 
prüfung, 

®@ die mittlere fehlerfreie Zeit (MTBF) der Geräte nach 
einer gewissen Betriebszeit. 

Aus diesen Problembereichen heraus ergeben sich 
sehr viel strengere Anforderungen an die Einzelteile 
der Geräte und neue methodische Ansätze für Entwurf 
und Produktion der Einzelteile sowie der Zusammen- 
arbeit zwischen Abnehmer und Lieferanten. Bemer- 
kenswerterweise gingen diese Impulse von der japa- 
nischen Industrie aus und sind untrennbar mit den ge- 
schäftlichen Erfolgen z. B. der Fernseh- und HiFi-Ge- 
räteindustrie, der Foto-, der Kraftfahrzeugindustrie 
und anderen Bereichen dieses Landes verbunden. 


Wie sehen die Problembereiche im einzelnen aus? 

Wenn ein seriengefertigtes Farbfernsehgerät z.B. 
1000 Bauteile enthält und seine Fehlerrate in der End- 
prüfung 1 % nicht überschreiten soll, dann darf der 
Fehleranteil in den Bauteilen durchschnittlich nur 
0,01/1000 = 10: 10”° je Bauteil-Lieferlos sein; das 
sind 10 ppm. Was bedeutet diese neue Größenord- 
nung bei den Fehlerraten? Dazu ein Beispiel: Wenn 
1 ppm eingehalten werden soll, 
® dürfen bei 2 Millionen Bauelementen je Woche 

nicht mehr als 2 fehlerhafte Teile auftreten, oder 
®@ bei 100 000 Stück je Woche darf nicht mehr als ein 

Fehler alle 10 Wochen gefunden werden, oder 
@ bei 10 000 Stück je Woche darf nicht mehrals 1 Feh- 

ler alle 2 Jahre auftreten. 

Der andere Problembereich ergibt sich aus den An- 
forderungen an die Zuverlässigkeit und Lebensdauer 
der Geräte. In die Fehlerdefinition bei Anwendung ei- 
nes ppm-Maßstabes werden die systematischen Aus- 
fälle (s.3) einbezogen. Im einzelnen gelten als Fehler: 
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@ Unterbrechung (auch intermittierende), 
@ Kurzschluß, 


@ funktionsstörende Grenzwertüberschreitung, 
@ Beschädigung, 

@ fehlende oder falsche Bezeichnung, 

@ fehlende oder falsche Polkennzeichnung, 

@ Vermischung von Typen, 


@ Fehler, die mangelnde Produktsicherheit hervorru- 
fen 
- im Anlieferungszustand, 
—- durch die Arbeitsmethodik, 
— während der Einbrennphase, 
—- durch den Ausfallmechanismus. 


Man kann leicht einsehen, daß bei der Herstellung 
von z. B. Fernsehgeräten jenach Fehlerzahl mehr oder 
weniger Aufwand für Nacharbeit und Reparatur ent- 
steht. In der Tat zeigt eine Analyse, daß 40...65 % der 
Gerätefehler durch Bauelemente verursacht werden. 
Bei 1 % Fehlerrate je Bauelement und hunderten ver- 
schiedenartiger Bauelemente entstehen zwangsläufig 
hohe Reparaturkosten. So waren bisher in der westli- 
chen Welt 100...180 Fehler je 100 Geräte üblich, wäh- 
rend Japan einen Standard von 0,5 Fehler je 100 Gerä- 
ten erreicht hat. Entsprechendes zeigt sich bei Bau- 
elementen im Vergleich (Tabelle 2). 

Diese geringeren Fehlerzahlen sind meßtechnisch 
aus Lieferlosen heraus nicht zu erfassen; sie lassen 
sich nur aus mittelfristigen Beobachtungen feststel- 
len. ppm-Zahlenwerte sind aus diesem Grund nicht 


Fit) 
Ft, 
Fit; 


Bestand F(t) 


FM 


£ Alle | 


Tacho? 2 
ht bt 


1 2 3 4567890 2 


Bild 3. Abgangsgerade für ein Bauelemente-Kollekiv im Stange-Netz («a = 1,15:1 = 0,950 T) mit Bereich für ein Vertrauensniveau von 95% 
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Lebensdauernetz nach K. Stange 


5 ee 


Tabelle 2. Fehlerhafte Bauelemente: 
Vergleich Europa — Japan 











Tripler 
Kondensatoren 
Keramik 200...1000 0,8 
Polyester 200 0,8 
Alu-Elkos 400...800 3...15 
Tantal 400 3 
Schalter 200...1000 20 
Widerstände 100...200 I4..8 
Dioden und Transistoren 100...500 10...20 
Integrierte Schaltungen 









zur vertraglichen Festlegung über Annahme oder Ab- 
lehnung von Lieferungen geeignet. Der ppm-Wert 
drückt vielmehr aus, bis zu welchem Grad eine feh- 
lerfreie Produktion beherrscht wird. 
. Dr.-Ing. Heinz Wucherer 
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I DIN 55 350, Teil II - Entwurf April 1979, 
2 DIN 40 080 Verfahren und Tabellen für Attribut-Stichprobenprüfung. 
3 Methoden zur Ermittlung geeigneter AQL-Werte, DGQ-Schrift Nr. 16-26. 
4 Qualität und Haltung — Die Verantwortung des Herstellers für sein Pro- 
dukt. DGQ-Schrift Nr. 19-27. 


Das Lebensdauernetz — Erläuterungen und Handhabung, DGQ-Schrift Nr. 
17-25. 


2] 


> Markt- und anwendungsgerechte Qualität der Elektronikgeräte durch 
Kooperation der Partner und Güteüberwachung der Bauelementeferti- 
gung. Eine Informationsschrift des FV23 — Bauelemente der Elektronik - 
im ZVEI. Nürnberg 1980. 

7 Qualitätsrevision, DGQ-Schrift Nr. 12-28. 
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Eigenschaften und Stabilität 
aller Gegenkopplungsarten 


Der Entwurf und die Anwendung von analogen inte- 
grierten Schaltungen (besonders von Operationsverstär- 
kern), der Bau von Nf-, Hf- und Leistungsverstärkern, 
die Entwicklung von Spannungs- und Stromquellen und 
vieles andere erfordern fundierte Kenntnisse über die 
Gegenkopplung. In dieser Arbeit wird, aufbauend auf 
der konsequenten Einführung der Schleifenverstärkung 
eines Rückkopplungskreises, eine einheitliche und pra- 
xisnahe Betrachtung aller Gegenkopplungsarten (span- 
nungs- und stromseriell, spannungs- und stromparallel) 
gezeigt. Die zugrundeliegenden Ersatzschaltbilder der 
einzelnen Gegenkopplungsarten sind so gewählt, daß 
alle analogen gegengekoppelten Realisierungen erfaßt 
sind. 

Ausgangspunkt der Betrachtungen ist das Wechsel- 
stromersatzschaltbild eines gegengekoppelten Verstär- 
kers, in dem der offene Verstärker und das Rückkopp- 
lungsnetzwerk als getrennte Vierpole auftreten. Es wird 
angenommen, daß das Verhalten ein- und mehrstufiger 
offener Verstärker bekannt ist, sowohl bezüglich Band- 
mitte (Spannungsverstärkung v,, Eingangswiderstand r,, 
Ausgangswiderstand r,) als auch hinsichtlich der Grenz- 
frequenzen (untere Grenzfrequenz f}, obere Grenzfre- 
quenz f,). Die besondere Bedeutung der Phasennachei- 
lung des offenen Verstärkers bei hohen Frequenzen 
kommt noch im Zusammenhang mit der Stabilität zum 
Ausdruck. Als Rückkopplungsnetzwerke werden die 
üblichen passiven Schaltungen verwendet, in denen nur 
zum Teil komplexe Impedanzen berücksichtigt sind. Bei 
den komplexen Größen wird der einfacheren Schreib- 
weise wegen auf die unterstrichenen Symbole ver- 
zichtet. 

In der Arbeit wird ausschließlich die Gegenkopplung 
von Wechselsignalen behandelt. Es wird gezeigt, wie 
sich die einzelnen Gegenkopplungsarten auf die Eigen- 
schaften in Bandmitte (v’,, r’., r’,), auf die Grenzfrequen- 
zen (f',, f’,) und die Stabilität auswirken. Obwohl durch 
die Kombination einstufiger Verstärker (Bipolar und 
Feldeffekt) und Operationsverstärkern eine Vielzahl von 
Realisierungsbespielen denkbar und darstellbar wäre, 
werden hier als wichtige Grundschaltungen lediglich 
der ein- und zweistufige Emitterverstärker sowie der 
Operationsverstärker benutzt. 


1 Gegengekoppelte Verstärker in Bandmitte 
1.1 Spannungsserielle Gegenkopplung 


Die zu stabilisierende Größe und damit die Eingangs- 
größe für das Rückkopplungsnetzwerk ist die Ausgangs- 


wechselspannung u; (Bild 1). Die am Ausgang des Rück- 
kopplungsnetzwerks auftretende Spannung uır wird in 
Serie gelegt zur Spannung u,v am Eingang des offenen 
Verstärkers. Zur Beschreibung des offenen Verstärkers 
ist wegen der Spannungsgegenkopplung das Span- 
nungsersatzschaltbild mit Leerlaufspannungsquelle und 
seriellem Ausgangswiderstand angebracht. Zwischen 
der Spannungsverstärkung v, = u»/u,, des offenen Ver- 
stärkers und der Leerlaufspannungsverstärkung vi 
besteht folgender leicht beweisbarer Zusammenhang 
el) (1) 
Rı 

Wie Bild 1 weiterhin zeigt, muß man unterscheiden 
zwischen dem äußeren Eingangswiderstand R, (übli- 
cherweise zur Arbeitspunkteinstellung) außerhalb des 
eigentlichen Rückkopplungskreises und dem inneren 
Eingangswiderstand r,,, der meistens dem Eingangswi- 
derstand der in der ersten Verstärkerstufe verwendeten 
Transistorgrundschaltung entspricht. Ohne Gegenkopp- 
lung (Zı = 0, Z, > &) gilt für den Eingangswiderstand des 
offenen Verstärkers 


Bars. fee (2) 


Mit Hilfe von Bild 1 werden die interessierenden Ver- 


stärkereigenschaften hergeleitet. 
ı U2 


Wer 


a) Spannungsverstärkung ver 
4 


Für den offenen Verstärker, das Rückkopplungsnetz- 
werk und die serielle Einspeisung lassen sich ablesen 





a (3a) 
Z 

Up = ZZ, u, ‚wenn IZ,I<<r,, +R, IR; (3b) 

Uy = U = Ur (3€) 














Bild 1. Vierpoldarstellung der spannungsseriellen 
Gegenkopplung 
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Da die für Gegenkopplung notwendige Phasenumkehr 
offenbar durch die serielle Einspeisung erzeugt wird, 
darf bei reellem Rückkopplungsnetzwerk ohne Phasen- 
umkehr auch der offene Verstärker keine Phasenumkehr 
besitzen. Um Mitkopplung zu vermeiden, muß also bei 
dieser Gegenkopplungsart v, > 0 erfüllt sein. 

Setzt man die oben angegebenen Gin. ineinander ein, 
so folgt 
le (a) 

1 
1+ Z+ zZ Vu 





Eine kürzere Schreibweise erhält man, wenn man den 
Rückkopplungsfaktor 





BR: 

um (5) 
und die Schleifenverstärkung 
g=k-v>o (6) 


einführt. Die GIn. (4), (5) und (6) führen zu der verkürz- 
ten Darstellung 


ie 


Wer, 





(7) 


Für den häufig vorliegenden Sonderfall |g| > 1 verein- 
facht sich Gl. (7) auf die bekannte Näherungsgleichung 
der spannungsseriellen Gegenkopplung 
BL 
an ) 
b) Eingangswiderstand r,'=R.|| = 
I 


Tabelle 1. Eigenschaften der spannungsseriellen 
Gegenkopplung 





klein (Datenblatt des OP) 


nee IR zNINgE tee zIIRLIIR) 
TaeıfBe2 
Rs 


RıURZII+Q) Pe 


An = Differenzverstärkung 
(Datenblatt des OP) 


r 


Aus den Gin. (3) mit Hilfe der Abkürzungen (5) und 


(6) läßt sich auch folgende Beziehung beweisen 
U} 


1+g 
Aus Bild 1 folgt darüber hinaus 


En 





Uy= 


Teo 
Durch Einsetzen dieser beiden Gln. kommt man leicht 
zu dem gesuchten Zusammenhang uy/i,, und somit zu 


De = Relll1#g) I (9) 


Man erkennt, daß der Eingangswiderstand r., des Ver- 
stärkers im Rückkopplungskreis um den Faktor (1 + g) 
gegenüber dem offenen Verstärker vergrößert wird. Der 
äußere Eingangswiderstand R, bleibt dagegen unverän- 
dert. Dieses Verhalten ist typisch für die serielle Ein- 
speisung, wie in Abschnitt 1.3 für die stromserielle 
Gegenkopplung ebenfalls gezeigt wird. 


un 
2 u,=0 


c) Ausgangswiderstand 7; = 


Unter Vernachlässigung des Stroms durch das Rück- 
kopplungsnetzwerk folgt aus Bild 1 
U2 VL Uıv 
fz 
Wegen der Bedingung u, = 0 gilt 


,)= 


Uyz-UR=-kW 


Aus den beiden Beziehungen erhält man 
22 .(1+k-v.) 


Mit der für viele Verstärker zulässigen Vereinfachung 
I, <Rı (d.h. v, = v,) ergibt sich 


ER la 
= 1+9 





n (10) 
Infolge der Stabilisierung der Ausgangsspannung uU; 
kommt es also offenbar zu einer Verringerung des Aus- 
gangswiderstands. Ein typisches Beispiel für diese 
Gegenkopplungsart (v, > 0) ist der zweistufige Emitter- 
verstärker, eventuell mit einem Kollektorverstärker als 
Endstufe, was dem Grundaufbau vieler Leistungsver- 
stärker entspricht. Auch der nichtinvertierende gegenge- 
koppelte Operationsverstärker (Elektrometerverstärker 
mit dem Sonderfall des Spannungsfolgers) gehört in 
diesen Abschnitt. 

In Tabelle 1 sind die angesprochenen Beispiele mit 
ihren speziellen Gleichungen zusammengefaßt. Für die 
h-Parameter werden die bekannten physikalisch 
anschaulichen Bezeichnungen 


"ge = Hayes Pce SUN ge: B = pre 


benutzt. 


1.2 Spannungsparallele Gegenkopplung 


Die zu stabilisierende Ausgangsspannung u; liegt über 
die Impedanzen Z, und Z, parallel zur Eingangsspan- 
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nung u.. Beide bilden die Spannung u,v am Eingang des 
offenen Verstärkers (Bild 2). 
a) Spannungsverstärkung 

Aus Bild 2 lassen sich zwei Beziehungen für den 
offenen Verstärker und die parallele Einspeisung unter 
Berücksichtigung des nicht generell vernachlässigbaren 
Widerstands r,., herleiten 


U = Vu: U (11a) 


Üags Zyfes: Up + Zı Deo "Wu 
m” Lıl;z+ Z, Foo + 2; Too 


Bei Ohmschen Rückkopplungselementen liegt keine 
Phasenumkehr infolge der parallelen Einspeisung vor. 
Soll der Rückkopplungskreis eine Gegenkopplung sein, 
dann muß die notwendige Phasenumkehr in Bandmitte 
im offenen Verstärker gemacht werden, so daß die For- 
derung v, < 0 besteht. Die Gln. (11) lassen sich in fol- 
gende Form bringen 


(11b) 








zZ, Ir, V\ 
Ye a —— > 12 
. 2; IIfeo + Zı E Z 3 (Ts; i ( 
Zilina 
Mit den Abkürzungen 
Zul Teo 
ET 13 
Zu leo +Z, 13) 
und 
g=-k-v,>0 (14) 
kann man zusammenfassen zu 
Yu = - en 5 
ie Z, 7 + g (15) 


Die Größe g stellt wiederum die Schleifenverstärkung 
dar. Wegen v, < 0 wird die in Gl. (14) angegebene Form 
gewählt, damitg> 0 ist. Für den Sonderfall |g| > 1 erhält 
man die für die spannungsparallele Gegenkopplung 
bekannte Näherungsgleichung 
VW =- 22 
zZ, 

b) Eingangswiderstand 

Zu Berechnung von r’, können folgende Beziehungen 
aus Bild 2 abgelesen werden: 


(16) 


U -Uny i i Er 
et Uy=feo' hoi ho ahtlRi 
Z, 
U2 -Hıy 
meZ 0 Naelukiy 
=; 


Nach einigen Umformungen erhält man hieraus die 
Formel 
Z 

= Zen, 1 17 
e 1+ leo (1 Sy ) ( ) 
c) Ausgangswiderstand 

Aus Bild 2 folgt unter der Voraussetzung ir < is 
RR 
2 r, 
Wegen der Bedingung u, = 0 gilt außerdem 


_ zZ, Iso 


— 2 
Z. 11,+2; 


1V 








Bild 2. Vier- 
poldarstel- 
lung der 
spannungs- 
parallelen 
Gegenkopp- 
lung 








Diese Gleichungen, die Beziehungen (13) und (14) 
sowie die vereinfachende Annahme r, < R,, führen 
schließlich zu 


- 
= 2 1 
Wer (18) 





Es ergibt sich für r’, dieselbe Abhängigkeit wie bei der 
spannungsseriellen Gegenkopplung, weil auch hier 
infolge der Stabilisierung der Ausgangswechselspan- 
nung u, eine Verringerung des Ausgangswiderstands 
erzeugt wird. 

Im Zusammenhang mit der spannungsparallelen 
Gegenkopplung läßt sich der Miller-Effekt eines Verstär- 
kers gut erklären. Hierbei erscheint die Rückkopplungs- 
impedanz um den Faktor (1 — v,) verkleinert parallel 
zum Eingangswiderstand des Verstärkers (vgl. Gl. 17). 
Von besonderer Bedeutung ist die Wirkung einer Rück- 
wirkungskapazität Cr. In diesem Sonderfall gilt 





2,6 ind Ze (19) 
JWwLR 

Aus Gl. (12) erkennt man, daß v’, = v. wird. Demnach 

istg = 0 und somit r’, = r,. Spannungsverstärkung und 


Tabelle 2. Eigenschaften der spannungsparallelen 
Gegenkopplung 


en Einstufiger 
Emitterverstärker 


Reali- 
sierungs- 
beispiel 


Umkehrverstärker 


klein (Datenblatt des OP ) 


FcellRz 


(Datenblatt des OP ) 


ß 
Kr Zen 

Rıllr 
Er i m ER 
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Ausgangswiderstand werden also durch eine Rückwir- 
kungskapazität nicht verändert. Ein starker Einfluß liegt 
jedoch auf den Eingangswiderstand vor. Mit (17) und 
(19) erhält man 





= 1 
De = Poll 6 (20) 
mit der Millerkapazität 
Cu=(1-v,):-G (21) 


Die Rückwirkungskapazität Cr wirkt um den Faktor (1 — 
v„) vergrößert auf den Eingang. Vor allem bei Verstär- 
kern mit großem v, < 0 (z. B. offener einstufiger Emitter- 
verstärker) hat die Rückwirkungskapazität infolge des 
Millereffekts einen erheblichen Einfluß auf die obere 
Grenzfrequenz. 

Typische Anwendungsfälle der spannungsparallelen 
Gegenkopplung sind der einstufige Emitterverstärker 
und der Umkehrverstärker. In Tabelle 2 sind mögliche 
Realisierungen und die zugehörigen Formeln zusam- 
mengestellt. Die Näherungsformel (16) darf nicht auf 
den Emitterverstärker angewendet werden, weil die 
Bedingung g > 1 wegen des starken Einflusses des nie- 
derohmigen r., = Tpz auf den Rückkopplungsfaktor 
keineswegs erfüllt ist. 


Tabelle 3. Eigenschaften der stromseriellen Gegenkopplung 
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Bild 3. Vierpoldarstellung der stromseriellen Gegenkopp- 
lung 





1.3 Stromserielle Gegenkopplung 


Typisches Anwendungsbeispiel dieser Gegenkopp- 
lungsart ist der einstufige Emitterverstärker, wie er z.B. 
in Tabelle 3 dargestellt ist. Versucht man, für Bandmitte 
das Wechselstrom-Ersatzschaltbild dieser Schaltung in 
der Form zu entwickeln, daß es den offenen Verstärker 
und den Rückkopplungswiderstand in Vierpolform ent- 
hält, so müssen sowohl der BasisspannungsteilerRR; || R, 
als äußerer Eingangswiderstand wie auch der Arbeitswi- 
derstand R, als äußerer Ausgangswiderstand R, außer- 
halb der Rückkopplungsschleife liegen. 

Hier bildet nicht die Spannung u;, sondern der Strom 
i, die rückgekoppelte Größe. Daher muß das allgemeine 
Wechselstrom-Ersatzschaltbild der stromseriellen 
Gegenkopplung die in Bild 3 gezeigte Form haben, 
wobei für den offenen Verstärker das hier günstigere 
Stromersatzschaltbild gewählt wurde. Diesem liegt als 
Übertragungsmaß anstelle der Spannungsverstärkung 
Vu = W/u;v die Verstärkersteilheit 


._h 


I’ (22) 


zugrunde. Wie sich aus Bild 3 leicht ablesen läßt, gilt 





Beide Gleichungen führen zu dem wichtigen Zusam- 
menhang 
Vu 

R,IIR, 


oder 





Vvu=-(RzIIRL)-S (23) 
der es erlaubt, die Spannungsverstärkung und die Steil- 
heit eines Verstärkers leicht ineinander umzurechnen. 
Anstelle der Steilheit unter Last muß im Ersatzschalt- 
bild allerdings die Kurzschlußsteilheit Sk verwendet 
werden, weil für die gewählte Vierpolform eine Aufspal- 
tung in Lastwiderstand R,, äußeren Ausgangswider- 
stand R, und inneren Ausgangswiderstand r,, notwen- 
dig ist. r,, entspricht mit wenigen Ausnahmen dem 
Ausgangswiderstand der in der letzten Verstärkerstufe 
verwendeten Transistorgrundschaltung. 
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Für den offenen Verstärker kann man aus Bild 3 
finden 


Skuy- BollRz IR) = CRZIIR,) ir für Rk= 0 


Daraus erhält man mit Gl. (22) die Beziehung 


Rai, ).< 


"30 


Sal (24) 
Im Gegensatz zu den bisher besprochenen Gegenkopp- 
lungsarten wird hier auf ein komplexes Rückkopplungs- 
netzwerk verzichtet, weil es in der Praxis recht unge- 
wöhnlich ist. 

Im folgenden werden erneut die Eigenschaften des 
gegengekoppelten Verstärkers hergeleitet. 


a) Spannungsverstärkung 

Für den offenen Verstärker, das Rückkopplungsnetz- 
werk und die serielle Einspeisung gelten folgende einfa- 
chen Gleichungen: 


7 =5  Uny (25a) 
UR=RK ir (25b) 
(25c) 


Uy= U Ur 


Wie bei der spannungsseriellen Gegenkopplung darf der 
offene Verstärker zur Vermeidung einer Mitkopplung 
keine Phasenumkehr haben. Im Gegensatz zur span- 
nungsseriellen Gegenkopplung stellt aber hier der Strom 
i» und nicht die Spannung u, die Ausgangsgröße dar, 
d.h. es muß S > 0 gefordert werden. Wegen Gl. (23) 
bedeutet das aber v, < 0. Für die stromserielle Gegen- 
kopplung kommen also bei reellem Rückkopplungsnetz- 
werk ohne Phasenumkehr nur invertierende Verstärker 
in Frage, z.B. der einführend benutzte Emitterver- 
stärker. 

Aus (25) erhält man 
Ken EHE GE (26) 
U} 1+S- Rx 
Die Größe S’ kann als Steilheit bei Gegenkopplung ange- 
sehen werden. Es läßt sich leicht zeigen, daß zwischen 
S’ und v’, der Zusammenhang 








W==-(R,IIR,)-S’ (27) 
besteht. Mit (27), (26) und (23) ergibt sich 

Ünn Vu e 
Vu ren (28) 
oder 
We u 

RR," (29) 

Führt man erneut den Rückkopplungsfaktor 

_ RR s 

RUR, (20) 
und die Schleifenverstärkung 
g=S-Rk=-k-w>o (31) 
ein, so gilt 

 ° > 
we En (32) 


wie bei der spannungsseriellen Gegenkopplung. Der 
Sonderfall g> 1 führt zu der bekannten Näherungsglei- 
chung 


. . BullRr 
NE R, (33) 
b) Eingangswiderstand 

Durch Vergleich der Bilder 1 und 3 erkennt man, daß 
sich spannungsserielle und stromserielle Gegenkopp- 
lung eingangsseitig nicht unterscheiden. Daraus läßt 
sich folgern, daß Gl. (9) ebenfalls für den Eingangswi- 
derstand bei stromserieller Gegenkopplung gilt, wobei 
jedoch das zu dieser Gegenkopplungsart gehörige g 
gemäß Gl. (31) zu verwenden ist. 


; U 
c) Ausgangswiderstand Ta =Ra|| u a 
2 = 


Aus Bild 3 folgt unter Vernachlässigung des geringen 
Spannungsabfalls Rx : is 





a U} 
19 = Sk Unyt r 


a0 
Außerdem gilt wegen u, = O 
Uy= ur 
und 
UR=RK in 


Daraus ergibt sich 

rn | 
und 
Erle 


Wegen Gl. (24) lassen sich zwei Sonderfälle unter- 

scheiden: 

1.1. >R, | | R,, erfüllt in etwa beim einstufigen Emitter- 
verstärker mit rT., = Icr- 
In diesem Fall gilt Sk = S und schließlich 
= R,lt1#rg)- 00 


Gl. (35) bedeutet, daß die Stabilisierung des Aus- 
gangsstroms zu einer Vergrößerung des im Rückkopp- 
lungskreis befindlichen Ausgangswiderstands führt, 
während allerdings der äußere Ausgangswiderstand 
unverändert wirkt und somit praktisch den tatsächli- 
chen Ausgangswiderstand darstellt. 

Beim Bau von Bipolar- oder FET-Konstantstromquel- 
len entfällt der äußere Ausgangswiderstand, und die 
Last stellt üblicherweise einen Teil einer Verstärker- 
schaltung dar. Auf diese Last wirkt dann der sehr 
große Innenwiderstand r,' (1 + g)rao [1]. 
To <R, || Rı, erfüllt z. B. bei Operationsverstärkern 
oder allgemein Schaltungen mit Kollektorverstärker 
als Endstufe. Es gilt nun 


5g= RallRı ‚5 
a0 


Setzt man in (34) ein und berücksichtigt Gl. (23), so 
folgt 


(35) 


D 


rz zRsll (fso-Vu:Rk) (36) 
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Diese Formel ist von Bedeutung z.B. für Konstant- 
stromquellen mit Operationsverstärkern [1]. 

Typische Anwendungsbeispiele der stromseriellen 
Gegenkopplung sind, wie bereits angesprochen, der 
einstufige Emitterverstärker und z.B. die Konstant- 
stromquelle mit Hilfe eines Operationsverstärkers 
(Tabelle 3). Aus der Vierpoldarstellung der Opera- 
tionsverstärkerschaltung kann man entnehmen, daß 
das Rückkopplungsnetzwerk eine Phasenumkehr 
macht. Um nach wie vor Gegenkopplung zu haben, 
muß in diesem Fall v, > 0 sein. 


1.4 Stromparallele Gegenkopplung 


Das Wechselstrom-Ersatzschaltbild dieser Gegen- 
kopplungsart zeigt Bild 4. Für den offenen Verstärker 
wird wieder das bei Stromgegenkopplung günstigere 
Ersatzschaltbild mit Stromausgang gewählt. Ebenso muß 
der äußere Ausgangswiderstand aus dem Rückkopp- 
lungskreis herausgenommen werden. Im eigentlichen 
Rückkopplungsnetzwerk reicht eine Betrachtung mit 

















Bild 4. Vierpoldarstellung der stromparallelen Gegenkopp- 
lung 














ohmschem Widerstand aus; dagegen werden für die 
parallele Einspeisung komplexe Impedanzen vorge- 
sehen. 

Bei der Herleitung der Wechseleigenschaften folgt 
man dem bereits erprobten Schema. 
a) Spannungsverstärkung 

Aus Bild 4 ergeben sich 


32 S-Uuyy (37a) offener Verstärker 
= Lalen Ih » Zilzelhn (37b) parallele Einspeisung 
21 25* Zu feo + Zafeo 
Urs Rein (37c) Rückkopplungsnetzwerk 
ppiung 


Eine reelle parallele Einspeisung und das Rückkopp- 
lungsnetzwerk machen keine Phasenumkehr. Das 
bedeutet, daß zur Erzeugung der gewünschten Gegen- 
kopplung der offene Verstärker zwischen i, und u,y die 
Phase invertieren muß (S < 0). Wegen (23) bedeutet das 
aber v,>0. 
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Aus den Gln. (37) folgt 
Zall FTeo Ss 


1-SHRg:- Zıllreo 
Zıllfeo* 2a 


it „oe, 


U} = Zy IIrgo+ Z4 (38) 


S’ entspricht wie im stromseriellen Fall der Steilheit des 
gegengekoppelten Verstärkers. Auf dem gleichen Wege 
wie in Abschnitt 1.3 läßt sich mit (27) und (23) die 
Spannungsverstärkung bestimmen zu 
en Zalleo 5 Vu 
 ZollteorZı 4, _RK_. 
R,IIR, 


Zillreo (39) 


Zu ll Teot Z} 





Gl. (39) kann erheblich kürzer geschrieben werden, 
wenn man den Rückkopplungsfaktor folgendermaßen 
definiert 


kr. _Zullfeo (40) 
R,IR,  Zulltgo+ 2; 

und die Schleifenverstärkung 
g= k- V‚>0 (41) 
setzt. Aus (39), (40) und (41) erhält man 

‚_ 2 .RelRı 9 

"Oz Rk 1+g (42) 
Im Sonderfall |g| > 1 gilt die Näherungsgleichung 
yo. 22 .RallRı 

u? Rk (43) 


b) Eingangswiderstand r,' = — 
il 


Aus Bild 4 ergeben sich leicht folgende Zusammen- 
hänge 
“ _ U U, 
12; 


“ _ Uarruıv. 
Zı i 


Uy=fo'li oahtrRi IR z 


Uns Reiz; ia =S-Uy 


Alle Formeln lassen sich zusammenfassen zu 
2 


ee 
z ZINK 


(44) 


Bei großer Steilheit des offenen Verstärkers folgt nähe- 
rungsweise 


5 22 (45) 
c) Ausgangswiderstand r,' = R, |! 2 
ia u, =0 

Mit Hilfe der Beziehungen aus Bild 4 

ia = Sk Uny+ = bei Vernachlässigung von 
30 
ZallRag 

Ua ——— un fi; = 

az en 
Ur= Rei, 
läßt sich beweisen 

D Zı IIr 
tz = Rzlitzo: (I-SKRk —— 
a allfzo: ( KRK Ar ) (46) 


Diese Gleichung enthält erneut zwei Sonderfälle 
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Rzlitzol1+g) für  rso>>R;lIR, 
5 = 

Rulirg+ Area Ben) fü Bl 

1 eo 2 (47) 


In beiden Fällen erfüllt sich jedoch die Erwartung, daß 
die Stromstabilisierung zu einer Erhöhung des Aus- 
gangswiderstands führt. 

Ein typisches Beispiel dieser Gegenkopplungsart ist 
wegen v, > 0 ebenfalls der zweistufige Emitterverstärker. 
Bild 5 zeigt eine mögliche Realisierung und deren 
Eigenschaften. 


2 Gegenkopplung und Stabilität 


Die Gegenkopplungsschaltungen arbeiten nur dann 
mit den in Abschnitt 1 ermittelten Eigenschaften, wenn 
Stabilität vorliegt. Bekanntermaßen neigt aber eine 
Gegenkopplungsschaltung infolge der unvermeidlichen 
Phasenumkehr des offenen Verstärkers bei hohen Fre- 
quenzen zur Instabilität. 

Eine selbständige Schwingung ohne äußere Anregung 
(u, = 0) kann sich dann aufrechterhalten, wenn 
g8-1 (48) 
erfüllt ist (Nyquist-Kriterium, siehe z. B. [2]). Dieses 
einfache Kriterium läßt sich anhand aller Gegenkopp- 
lungsschaltungen veranschaulichen. Dazu trennt man 
den jeweiligen Gegenkopplungskreis auf, z. B. zwischen 
dem Ausgang des offenen Verstärkers und dem Eingang 
des Rückkopplungsnetzwerks (Tabelle 4). Sodann stellt 
man sich vor, daß am Eingang des Rückkopplungsnetz- 
werks das der Gegenkopplungsart spezifische Wechsel- 
signal Uzein Oder isn angelegt wird. Am Ausgang 
erscheint dann Us,.s PZW. isaus- Die Kreisgleichung zwi- 
schen dem Eingangs- und Ausgangssignal ist ebenfalls 
in Tabelle 4 angegeben. Verwendet man nun die für die 
jeweilige Gegenkopplungsart in Abschnitt 1 eingeführte 
Schleifenverstärkung g (siehe auch Tabelle 4), dann 
folgt für die beiden Spannungsgegenkopplungen 
Uzaus® =  Upein 


und die beiden Stromgegenkopplungen 


IYaus ==g% I2ein 


Es wird deutlich, dal für g = -1 am Ausgang des 
aufgetrennten Kreises genau das Wechselsignal 
erscheint, das am Eingang eingeprägt wird. Man darf 
folglich den Kreis schließen, und die Wechselsignale 
bleiben bestehen. Der Kreis ist in der Lage, eine selbstän- 
dige Dauerschwingung aufrechtzuerhalten. 

Die nähere Deutung dieser Bedingung soll z. B. für alle 
üblichen Verstärkerschaltungen vorgenommen werden, 
die ein reelles Rückkopplungsnetzwerk ohne Phasen- 
umkehr besitzen, d.h.£k=0. 

Zerlegt man nun für die spannungsseriell und strom- 
parallel gegengekoppelten Verstärker (g= +k - v, mit 
v,> 0) Bedingung (48) in Betrag und Phase, so folgt als 
Schwingbedingung 


Ik-vu |=1, wenn Av,= -n (w=üun) (49a) 








Bild 5. Zwei- 
stufiger Emit- 
terverstärker 
mit Strom- 
parallelgegen- 
kopplung 





Te =Rı 


feo = Faeı 


Tao =Pce2 und r,'=R; 


BR, 


j ‚2 ‚RsilRı 
"fger Pge2 


RR 





eg IR, Mrge feel RER) W 


Rz ’ R, Ilfgeı 
RER, Rylifger+R, 














Für die spannungsparallel und stromseriell gegenge- 
koppelten Verstärker (g= —k - v, mit v, < 0) lautet die 
Schwingbedingung 

Ik-vu |=1, wenn I(-v)=-n(w=wn) (49b) 
Stabilität liegt jeweils dann vor, wenn entweder 
Ik-vul<1 bei Av bzw I(-v)=s-n 

oder 

9 vu bzw. I(-w)>-n 
erfüllt ist. 

Bei mehrstufigen gegengekoppelten Verstärkern ist 
die Stabilitätsbedingung normalerweise verletzt. Der 
Verstärker kann in diesem Zustand nicht arbeiten. Mit 
geeigneten Eingriffen in den Frequenzgang (Frequenz- 
gangkompensation) läßt sich aber bekanntlich Stabilität 
erreichen. 


bei |kwu|=1 


3 Grenzfrequenzen gegengekoppelter Verstärker 


Die untere Grenzfrequenz wird nur durch Koppelkon- 
densatoren und eventuell vorhandene Überbrückungs- 
kondensatoren bestimmt. Die Berechnung ist daher rela- 
tiv einfach. Komplizierter ist die Sachlage bei der oberen 
Grenzfrequenz, wo die Eigenschaften des Verstärkers 
selbst die entscheidende Rolle spielen. 

Der Einfluß der Gegenkopplung auf das Verstärkerver- 
halten bei hohen Frequenzen ist sehr unterschiedlich, je 
nachdem, ob der offene Verstärker eine stabilisierende 
Frequenzgangkompensation benötigt oder nicht; letzte- 
res trifft in der Regel nur für einstufige Verstärker zu. Bei 
vorhandener Frequenzgangkompensation muß man 
noch Lag- oder Lead-Kompensation unterscheiden. 

Die Verhältnisse sind leicht diskutierbar bei den meist 
üblichen Lag-kompensierten offenen Verstärkern, die 
sich ab einer relativ niedrigen oberen Grenzfrequenz @; 
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über einen weiten Frequenzbereich wie ein Tiefpaß 1. 
Ordnung verhalten. Die Frequenzganggleichung in die- 
sem Frequenzbereich lautet 
yet = 

wobei v.„ die Verstärkung in Bandmitte darstellt. Für die 
obere Grenzfrequenz bei Gegenkopplung gilt 


w =11+9,)°W (51) 


mit der Schleifenverstärkung g, in Bandmitte. Diese 
Formel läßt sich für alle Gegenkopplungsarten bewei- 
sen. Für die beiden Spannungsgegenkopplungen ist dies 
z.B. in [1] geschehen. 

Die Sonderfälle fehlender Frequenzgangkompensa- 
tion oder Lead-Kompensation erfordern eine umfang- 
reichere Darstellung. Man muß berücksichtigen, dal) im 
Bereich hoher Frequenzen mehrere Teilgrenzfrequenzen 
z. B. durch Streukapazitäten auf der Eingangs- und Aus- 


Tabelle 4. Aufgeschnittene Gegenkopplungskreise 

















 Schleifen- 
| verstärkung g 
ei, I 
2 | |U2aus 2, i 
ä (>) Mu] Rull Zı+ 22 
5 | =k:v,>0 
= | 
ee 
” 







Zy Ireo N 
Zulltgo+Z, ” 


= -k-v,>0 





spannungsparallel 


Zu leo 
U TUT 
2aus za lines +2, u Zei 





Z, IIreo 


SRK "7 rear Z, 


=k-v,>0 
Bez 
ZAllt,. 


Re LIE 
TE 


gangsseite des Verstärkers, aber auch durch interne 
Transistorverzögerungen vorliegen. In diese Grenzfre- 
quenzen gehen der Eingangswiderstand, der Ausgangs- 
widerstand und über den Millereffekt die Spannungs- 
verstärkung ein, wodurch sie auch dem Einfluß der 
Gegenkopplung unterliegen. Eine nähere Untersuchung 
dieser Verhältnisse geht über den Rahmen dieser Arbeit. 

Die hier angegebenen Formeln lassen eine Reihe typi- 
scher Eigenschaften der Gegenkopplung erkennen, die 
zum Abschluß nochmals hervorgehoben werden sollen: 

Offene Verstärker können nicht beliebig gegengekop- 
pelt werden. Sofern die Rückkopplungsnetzwerke selbst 
keine Phasenumkehr besitzen, sind bei offenen Verstär- 
kern ohne Phasenumkehr nur die spannungsserielle und 
die stromparallele Gegenkopplung erlaubt, bei offenen 
Verstärkern mit Phasenumkehr dagegen nur die span- 
nungsparallele und die stromserielle. 

Mit Hilfe der Gegenkopplung wird eine Stabilisierung 
der Verstärkung erreicht, da diese näherungsweise nur 
von passiven Bauelementen abhängig ist. Eingangs- und 
Ausgangswiderstand lassen sich durch geeignete Wahl 
der Gegenkopplungsart gezielt verändern. Im Zusam- 
menhang damit steht der Vorteil einer größeren Band- 
breite. 

Neben dem Verstärkungsverlust machen sich Stabili- 
tätsprobleme unangenehm bemerkbar. Eine wirksame 
Gegenmaßnahme ist die Frequenzgangkompensation. 
Geringere Schwingneigung erreicht man auch durch 
eine lokale Gegenkopplung der Einzelstufen, da dann 
nur eine schwächere „Über alles“-Gegenkopplung nötig 
ist. Dr.-Ing. Heinz Schuchmann 
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Die Gleichtaktunterdrückung 
beim Differenzverstärker 


1 Grundsätzliches 


Differenzverstärker werden immer dann benötigt, 
wenn einem verhältnismäßig großen Gleichtaktsignal 
ein vergleichsweise kleines Gegentaktsignal überlagert 
ist. Der Differenzverstärker sollte dann — bei richtiger 
Dimensionierung — möglichst nur das Gegentaktsignal 
verstärken, das Gleichtaktsignal dagegen vollkommen 
unterdrücken. Das gelingt jedoch wegen der Unvollkom- 
menheit der Schaltungsaufbauten nur unvollständig. 
Ein Maß für die Güte einer solchen Schaltung ist die 
Gleichtaktunterdrückung, im englischen Sprachge- 
brauch common-mode rejection (CMR) genannt. 

In Bild 1 ist die Schaltung eines Differenzverstärkers 
dargestellt, aufgebaut mit Hilfe eines Operationsverstär- 
kers. Dieser besitzt selbst einen Differenzverstärker in 
der Eingangsstufe. Wegen der hohen Spannungsverstär- 
kung von Operationsverstärkern ist ein stabiler Betrieb 
nur mit Hilfe einer Gegenkopplung möglich. Dadurch 
werden die elektrischen Eigenschaften der Gesamtschal- 
tung weitgehend unabhängig von den Streuungen der 
elektrischen Daten des Verstärkers und sind praktisch 
nur cıırch die Gegenkopplungsschaltung bestimmt. So 
ist auch die Gleichtaktunterdrückung der Differenzver- 
stärkerschaltung von Bild 1 abhängig von der Gleich- 
taktunterdrückung des Operationsverstärkers einerseits 
und von den Toleranzen der für die Gegenkopplungs- 
schaltung verwendeten Widerstände andererseits. 

In der vorliegenden Arbeit wird die Gleichtaktunter- 
drückung der Schaltung nach Bild 1 analysiert. Das 
Ergebnis wird in Diagrammform dargestellt, so daß sich 
daraus leicht die Gleichtaktunterdrückung einer vorge- 
gebenen Schaltung ermitteln läßt. 

Der Operationsverstärker wird vorerst als ideal ange- 
nommen. Sein Eingangswiderstand sei unendlich hoch, 
ebenso seine Spannungsverstärkung, und auch seine 


Gleichtaktunterdrückung. Während Eingangswider- 
stand und Spannungsverstärkung praktisch keinen Ein- 
fluß auf die Gleichtaktunterdrückung der Gesamtschal- 
tung haben, ist der Einfluß der Gleichtaktunterdrückung 
des Operationsverstärkers allein auf die Gleichtaktun- 
terdrückung der Gesamtschaltung dagegen nicht mehr 
vernachlässigbar, jakann unter Umständen bestimmend 
für die Gleichtaktunterdrückung der Gesamtschaltung 
sein. Daher soll der Einfluß dieser Größe später noch 
gesondert untersucht werden. 

Die Schaltungsberechnung wird zweckmäßigerweise 
mit Hilfe des Überlagerungssatzes durchgeführt. Dazu 
wird z. B. zuerst U}, also die Spannung am nichtinver- 
tierenden Eingang, zu Null angenommen (Bild 2). Es 
ergibt sich das Verhalten eines invertierenden Verstär- 
kers: 

U,= -{RyRı) U: 1) 


Für U; = 0, also fehlende Eingangsspannung am inver- 
tierenden Verstärkereingang, sind die Verhältnisse in 
Bild 3 dargestellt. Die Spannungsteilung über die 
Widerstände R; und R, ergibt 

RR 17 
Ebenso ergibt die Spannungsteilung über die Wider- 
stände R, und R;: 
— Rı ‘“ 
= Ru + R; "U (3) 
Da die Spannungsverstärkung des Operationsverstärkers 
als unendlich hoch angenomen wurde, muß gelten: 
Ur: = Up4. 
Durch Einsetzen wird daraus: 


Urs = 


Urı 


Rı 


Sr an 


Le 





Bild 1. Grundschaltung eines Diffe- 
renzverstärkers mit Operationsver- 
stärker 











Bild 2. Spannungsverhältnisse bei U; =0 


Bild 3. Spannungsverhältnisse 
bei U, = 0 











er a | 
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oder schließlich 
U 4 Rı + R - 


TR+R RR, 
Das Verhalten der Schaltung nach Bild 1 ergibt sich 
nach Addition der Gleichungen (1) und (4): 


[87 (4) 


u ‘ ER Rz _ R, „Rı EG R; 
U- U + Üü-- R, U: THE TE a Po 

-_R ,ı-. A+BRRı) 17 
U, nn R, U% F (1 Ar Ry/R;) e (5) 
Durch Umformung erhält man daraus schließlich: 

- 1 | BRe-_unsur-Re.B. | 6 
LSTF | Re - WI m 9 


Der Differenzverstärker nach Bild 1 soll jedoch nur 
die Differenzspannung U, = U, -— Ui verstärken. 
Dagegen soll die Ausgangsspannung U, = 0 sein, wenn 
nur Gleichtaktspannung an den Eingängen anliegt, 
wenn also U; = Ut = U, ist. 


Das ist aber nur dann der Fall, wenn exakt gilt: 


Rz ‚Rs _ R_R 

ee 1 oder RR (7) 
Für diesen Fall -— und nur für diesen — ist dann die 
Ausgangsspannung 

Ze [= Be ne - | 

= TE Ry/R; Rı (U: Ze U5) y (U; u U}) (8) 


Dafür läßt sich mit U; — Uf = 


U, 


U. auch schreiben: 


1 
U, = R; __1+tRoR,, 
@ VE Ry/Ry = - . Ua = u. | 1 + RyRı Ua (9) 


Da gilt: 1 = n ‚ bekommt man schließlich 


4 1 
=. dIr bs ine. 
U, = TE Rı/R, U == R, U, (10) 


Das ist also das Verhalten eines invertierenden Verstär- 
kers mit der Gegentakt-Spannungsverstärkung 


a 


ud — U4 R, (11) 


2 Auswirkungen von Widerstandstoleranzen 

Nun lassen sich aber infolge der Fertigungsstreuung 
die in Gl. (7) geforderten Widerstandsverhältnisse nie- 
mals ganz genau einhalten. Die einzelnen Widerstands- 
werte weichen vom Nennwert mehr oder weniger stark 


b,2. Bi 

n Z AR, 

R} = Rıt AR, > R, (1 an Ri 
1 


Hierbei ist durch pı die relative Abweichung des Wider- 
standswertes R; von seinem Sollwert R,, z. B. in Prozent 
angegeben, beschrieben. Dadurch wird auch dann, wenn 
U; = U} = U, ist, wenn also die Differenzspannung U, 
= U, - U%, = 0 ist und reiner Gleichtaktbetrieb vorliegt, 
die Ausgangsspannung der Verstärkerschaltung nicht 
Null sein. Ihre Größe läßt sich mit Hilfe von Gl. (6) für 
diesen Fall berechnen: 


J)=R,(1&p,) (12) 
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4 eo 
ee 
er um ) 
R} 


Im ungünstigsten Fall wären z.B. die Widerstandsab- 

weichungen im Zähler des zweiten Klammerausdruckes 

von Gl. (13) beide positiv und im Nennerausdruck beide 

negativ. Dann ergäbe sich: 

R2.R}_R; (1+p)(1+ps)R; _ 

RR Rlil-BIM- DR 
R-R(1+p)(1+p) 


14 
-RAl-p)il-BJ 19) 

Mit Gl. (7): (Ry/Rı) - (Rs/R,) = 1 wird dann 
Sa 2 3) 14a 
RR (1 pl = pP) 

Dies in Gl. (13) eingesetzt ergibt 
1 
Use = — 1-4 Eu P2) (1 at P3) | - U. (15 
E 1+R& A+ pa) P3) (1 - pı) (1 - p4) (15) 
R, (1 - p,) 


Da für den Aufbau eines Differenzverstärkers nach den 
obigen Ausführungen erkennbar ist, daß die Wider- 
standstoleranzen sehr klein sein müssen, gilt: 

pı <1,p <1,p; <1,p, < 1. Damit läßt sich Gl. (15) 
umformen: 


U E 





ag2 


142 (+ pl +P) 


[1-0 +p)(1+p) + pl + po]U, (15a) 


Nach GI. (7) schließlich gilt: Ry/R, = Rı/R; oder, mit Gl. 
(11): R/R, = —-(1/vua). So wird schließlich: 

1 
U, > 


1 „.d + p3 
"Vud 


url tma+mU+R)ı+P)]U 

(15b) 
Werden noch - wie in der Praxis üblich — gleichtole- 
rierte Widerstände zum Aufbau der Schaltung benutzt, 
dann ist pı = Paz = p3 = px = p. Und wenn noch gilt, daß 
|vua| 2 1, dann ergibt sich schließlich 


U,» = [1 - (1 + p)]- U, = (4p + 6p? + 4p° + p})-U,=4p-U, (15c) 
Die Gleichtaktverstärkung wird dann: 
Vugl = [BERTLOR = 4p (16) 


Die Gleichtaktunterdrückung der Schaltung, ohne den 
Einfluß des Operationsverstärkers, ist das Verhältnis 


Ge Vud rs Vud 
ö Vugl 4p 


Die Größe G, gibt also an, wieviel mal die gewünschte 
Differenzverstärkung größer ist als die unerwünschte 
Gleichtaktverstärkung. Häufig wird G, in Dezibel ange- 
geben und dann als Gleichtakt-Unterdrückungsmaß be- 
zeichnet: 
G* = 20: 18G, [dB] (18) 
Die Abhängigkeit der Gleichtaktunterdrückung von der 
Widerstandstoleranz ist in Bild 4 dargestellt. 

Ein Beispiel soll das bisher gefundene Ergebnis veran- 
schaulichen und die Größenordnungen aufzeigen: 


(17) 





Analogtechnik 





Beispiel 1 

Es wird ein Gleichtakt-Unterdrückungsmaß von G* 
= 100 dB bei einer Differenzverstärkung von |v,a| = 100 
gefordert. Welche Toleranz dürfen sie zum Aufbau des 
Differenzverstärkers verwendeten Widerstände aufwei- 
sen? (Die Gleichtaktunterdrückung des Operationsver- 
stärkers sei unendlich hoch.) 

Vom Wert 100 dB auf der Ordinate aus geht man 
parallel zur Abszisse bis zum Schnittpunkt mit der 
Geraden, welche mit dem Parameter-Wert va = 100 
beschriftet ist, Punkt (1). Von da aus wird auf die Ab- 
szisse herabgelotet, und man kann den Wert p = 
0,025 % ablesen. Die verwendeten Widerstände dürfen 
also eine Abweichung vom Sollwert haben, welche 
nicht größer als 0,025 % sein darf! 


3 Einflüsse der Gleichtaktunterdrückung des 
Operationsverstärkers 


Bis hierher wurde nur der Einfluß der Widerstandsto- 
leranzen auf die Gleichtaktunterdrückung der in Bild 1 
dargestellten Differenzverstärkerstufe untersucht. Durch 
Unsymmetrien der Schaltelemente in der Eingangsstufe 
des Operationsverstärkers weist auch dieser nur eine 
endliche Gleichtaktunterdrückung auf. Welche Auswir- 
kungen hat dies nun auf die Gesamtschaltung? 

Als Gleichtaktunterdrückung des Operationsverstär- 
kers wird wie oben bei der Schaltung definiert: 

G= Vudo/Vuglo (19) 
Dabei ist vud = U%o/Ug (Bild 5a) die Differenz-Span- 
nungsverstärkung des Operationsverstärkers allein, also 


ohne jegliche äußere Rückkopplung. U’,, ist der Anteil 
der Ausgangsspannung, welcher sich ergibt, wenn die 
Gleichtaktspannung U,, = 0 ist und nur die Differenz- 
spannung Ug, wirksam ist. Vugio = U% (Bild 5b) ist die 
Gleichtakt-Spannungsverstärkung des Operationsver- 
stärkers allein, also bei offener Rückkopplungsschleife. 
Der Spannungsanteil U‘, ist diejenige Ausgangsspan- 
nung, die sich ergibt, wenn nur die Gleichtaktspannung 
U,. wirksam ist, die Differenzspannung U,, dagegen 
Null ist. 

Die Ausgangsspannung U,, setzt sich also aus diesen 
beiden Anteilen zusammen: 
U. == Üso 4 Us — Ugo T Vuglo * 
Vuglo 
Vudo j Ur) 
oder U. = Io, = e vuce = (Ugo + Ugo)Vudo 


Nach Gl. (20) kann demnach der nicht erwünschte 
Anteil U}, der Ausgangsspannung, welcher als Folge 
der Gleichtaktspannung und der endlichen Gleichtakt- 
unterdrückung des Operationsverstärkers auftritt, rech- 
nungsmäßig auf den Eingang bezogen werden und dort 
wie eine Differenzspannung (Fehlerspannung) der 
Größe U = U.0/G, behandelt werden. 

Damit ergibt sich die Ausgangsspannung der Verstär- 
kerschaltung nach Bild 1 unter Einbeziehung der endli- 
chen Gleichtaktunterdrückung des Operationsverstär- 
kers: 

U, = Via Ua + Von > 


Vudo * U. = Vudo (Uxao Ar 


(20) 





au U, “ Vugl = Vud 


G, 
(v. + G, + U, Vod 
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Bild 4. Gleichtaktunterdrückung in Abhängigkeit 
von der Widerstandstoleranz, Parameter: Diffe- 
renz-Spannungsverstärkung 





Bild 5. Definition der Gleichtaktun- 
terdrückung eines nicht gegenge- 
koppelten Operationsverstärkers 
a) Definition des Gegentaktbetrie- 
bes, b) Definition des Gleichtaktbe- 
triebes 
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oder 
U o s ges 

Vud- G - U. + AU, (21) 
ges 


Daraus erhält man durch Koeffizientenvergleich: 


ia = U, + VE, 

oder die Gleichtaktunterdrückung der Gesamtschaltung 
unter Einbeziehung der endlichen Gleichtaktunterdrük- 
kung des Operationsverstärkers und der Widerstandsto- 
leranz zu: GR 
Auch hier wird in der Praxis meist das Gleichtakt- 
Unterdrückungsmaß benutzt: 


(22) 


Gin = 201g (Gy) = 201g CE [dB] 


s 


(22a) 


In Bild 6 ist der Zusammenhang Gl. (22a) gezeigt. Der 
erste Anteil U, = vua ‘ Ua von Gl. (21) entspricht dem 
eigentlichen Sollwert der AusgangsspannungU, des Dif- 
ferenzverstärkers nach Bild 1, der zweite Anteil AU,, = 
Vud * (Ue/Gges) dagegen ist als nicht erwünschter Anteil 
oder als Fehler der Ausgangsspannung anzusehen. Die- 
ser Fehler wird meist als bezogener oder relativer Fehler 
angegeben und in Prozent ausgedrückt: 


Vud ' - 
ki, 100 % = ___ Cus, 100 % -%._1_.100% 
Un ud * Ua u Go (23) 


In Bild 7 ist dieser Zusammenhang dargestellt, wobei 


F 


kungsmaß G*.,, in dB ausgedrückt, verwendet wurde. 
Als Parameter dient das Verhältnis (Gleichtaktspannung 
U,)/(Differenzspannung U,). 

An einem Beispiel soll der Gebrauch der Diagramme 
erläutert werden. 
Beispiel 2 

Mit Hilfe eines Differenzverstärkers nach Bild 1 soll 
eine Differenzspannung von U, = 0,5 mV verstärkt wer- 
den. Dieser ist eine Gleichtaktspannung von maximal 
U.max = 2,5 V überlagert. Der durch den Gleichtakt- 
Spannungsanteil hervorgerufene Fehler und Verstärker- 
Ausgangsspannung soll 2 % nicht überschreiten. Wie ist 
die Schaltung zu dimensionieren? 

Das Verhältnis U,max/Ua beträgt: Ugmax/Ug = 2500 mV/ 
0,5 mV = 5 - 10°. Geht man in Bild 7 vom zulässigen 
Fehler F = 2 % auf der Ordinate aus waagerecht bis zum 
Schnittpunkt A (Gerade beschriftet mit U,/U4 = 5 - 10°), 
so kann man auf der Abszisse das Gleichtakt-Unterdrük- 
kungsmaß ablesen: G*%., = 108 dB. Für den Aufbau der 
Schaltung werden z. B. Präzisionswiderstände mit einer 
Toleranz von +0,01 % benutzt. Die Differenzspannung 
Ua = 0,5 mV soll z. B. auf 500 mV verstärkt werden. Das 
ergäbe eine Differenzspannungsverstärkung Vua 
100 mV/0,5 mV = 200. Somit läßt sich aus Bild4 ein 
Gleichtakt-Unterdrückungsmaß der Schaltung von G* 
= 114 dB ablesen. 

Aus Bild 6 kann man damit entnehmen: G*, = 114 dB. 
Der verwendete Operationsverstärker muß also ein Min- 
dest-Gleichtakt-Unterdrückungsmaß von G*%, = 114 dB 




















anstelle von G,s das Gesamt-Gleichtakt-Unterdrük- aufweisen. Dipl.-Ing. Hans Peschl 
a 10004 
" Bild 7. Fehler der Differenzver- | 
dB G.*= 140. dB stärker-Ausgangsspannung in 
56 4 Abhängigkeit von der Gesamt- 
P ED | Gleichtaktunterdrückung, 
5 *_ . Gleichtaktspannung 
120 G, = 120. dB Parameter: Differenzspannung 
* 
110 / G =110dB 
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Bild 6. Gesamt-Gleichtaktunterdrückung in Abhängigkeit von 
der Schaltungs-Gleichtaktunterdrückung, Parameter: Gleich- 100 120 0 
taktunterdrückung des Operationsverstärkers Gy — 
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Schaltungstechnik 


von Video-Operationsverstärkern 


1 Darstellung von VOVs 


Entsprechend der allgemeinen Darstellung von 
Operationsverstärkern (OVs) wird auch bei Vi- 
deo-Operationsverstärkern verfahren (Bild 1), wobei 
deren geringere Leerlaufverstärkung V, zu beachten 
ist. Für die geschlossene Verstärkung V’ gilt: 


V'=2— 2 — u 
ie K 
y K 


Die Näherung ist gültig für Vo? &, 


2 VOV-Grundschaltung 
Bild 2 zeigt das Schaltungsprinzip aller in dieser 
Abhandlung behandelten VOVs, einem einfachen Dif- 
ferenzverstärker (Tr. 1, Tr. 2) mit nachgeschaltetem 
Emitterfolger (Tr. 3) zur asymmetrischen Signalaus- 
kopplung. Bezüglich des Breitbandverhaltens erreicht 
diese Schaltung die besten überhaupt erreichbaren 
Daten wegen des kurzen Signalweges im Gegenkopp- 
lungskreis: _ 
a a 
tell a Ielksleil, ; Is Ten 


1 &o 
\,=6 ia a K.Tb-20 LVV] Un 


3 Darlington- Ausgangsstufe 


Die Grundschaltung nach Bild 2 hat mehrere für VOVs 
nicht akzeptierbare Mängel. Ein einfacher Emitterfol- 


ger (Tr. 3) ist bei niederohmiger Ausgangslast R, 
keine ausreichende Entkopplung. Die Grundschal- 
tung wird deshalb am Ausgang mit einer Darlington- 
schaltung (Tr. 4, R 14) erweitert (Bild 3). 


4 Verbesserung der Gleichtaktunterdrückung 


Zur Verbesserung der Gleichtaktunterdrückung G 
wirdR 11, wie vom OV bekannt, durch eine Konstant- 
stromquelle (Tr. 5,R 3,R 15,R 16) nach Bild 4 ersetzt. 


+Wl=l-Y sl; Inıe Ir 
D 
6* 2% Bir 


5 Erhöhung der Leerlaufverstärkung 


Bei OVs ist es üblich, die vergleichsweise sehr hohe 
Leerlaufverstärkung V, = 100 000 mit zwei hinterein- 
ander geschalteten Verstärkerstufen zu realisieren. In 
VOVs ist diese Schaltungstechnik wegen der erforder- 
lichen kleinen Phasendrehung nicht möglich. Wird in 
der Grundschaltung nach Bild 2 R12 durch eine Kon- 
stantstromquelle (Tr. 6, R 18, R 19) ersetzt, dann er- 
höht sich V, auch bei einstufigem Betrieb auf etwa 
3000, was für VOVs meistens ausreichend ist. Die 
Schaltungserweiterung erfordert einen PNP-Transi- 
stor, welcher aber nicht unmittelbar im Signalweg 
liegt (Bild 5). 





Bild 1. a) Elektrometer-VOV; 
b) Umkehr-VOV 








«Bild. 


Ur 

t®:: VOV-Grundschaltung 

IB 1 Ir2 KH—ol. Bild 4.» 
Differenzverstärker mit 


Konstantstromquelle 


























Bild 3. ” 
Grundschaltung Rn 1% R13 





mit Darlington- 
Ausgang 
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Die Einführung der beiden Konstantstromquellen 
(Tr. 5, Tr. 6) ergibt gegenüber der Grundschaltung 
wesentlich verringerte Betriebsspannungsrückwir- 
kungen. Die Verkopplung beider Stromquellen über 
R 3 erhöht diese grundsätzliche Wirkung. 


6 Vergrößerung des Aussteuerbereiches 


Liegen die Signalanschlüsse beispielsweise auf 
U,* = U,” = U, = 0, dann beträgt die Kollektorspan- 
nung von Tr. 2 nach Bild 5 etwa +1,3 V. Demnach ist 
für diese Eingangsbedingungen der Verstärker nurbis 
etwa U,=-1,3 V negativ aussteuerbar. Mit der Z- 
Diode D 1 wird nach Bild 6 der gewünschte interne 
Offset geschaffen zur Vergrößerung der negativen 
Aussteuerbarkeit. D1 kann zur Verbesserung der 
Hf-Eigenschaften mit einem Kondensator überbrückt 
werden. Vergrößerter Aussteuerbereich ohne Z-Di- 
ode D 1 ist erreichbar, wenn die Kopplung zwischen 
Differenzverstärker (Tr. 1, Tr. 2) und Ausgangsschal- 
tung (Tr. 3, Tr. 4) nach Bild 7 über einen PNP-Transi- 


gleichzeitigR 12 wiein Bild 6 durch eine Stromquelle 
(Tr. 6,R 18, R 19) ersetzt, dann bleibt auch die geringe 
Betriebsspannungsrückwirkung erhalten. 

Die Verlängerung des Signalweges und die Ver- 
wendung eines PNP-Transistors im Signalweg bewir- 
ken eine merkliche Verschlechterung des Breitband- 
verhaltens dieser gebräuchlichen Variante, so daß der 
Problemlösung nach Bild 6 der Vorzug zu geben ist. 


7 Verkleinerung der Miller-Kapazität 

Die Kollektor-Basis-Kapazität Ccs von Tr. 2 (Bild 6) 
kann wegen des Millereffektes ersatzweise wie ein 
Kondensator Ccp ' (V’+1) am invertierenden Eingang 
betrachtet werden. Diese Rückwirkung läßt sich mit 
einer NPN-Kaskodenschaltung (Tr. 7) nach Bild 8 
vermeiden. Bezüglich des Breitbandverhaltens gelten 
ähnliche Einschränkungen wie für Tr. 7 in Bild 7. 


8 Verkleinerung des Biasstromes 


Auch bei VOVs ist der Einsatz von Darlingtonschal- 
tungen (Tr. 1, Tr. 8 bzw. Tr. 2, Tr. 9), wie Bild 9 zeigt, 
die geeignete Methode zur Reduzierung des Biasstro- 














stor (Tr.7) in Kaskodenschaltung erfolgt. Wird 
+ O+Uh 
R1g RB 
Ir6 
R3 
Ir4 
«Bild. 
5 1r3 
“ Kr De, i Differenz verstär- 
ker mit erhöhter 
une Un 
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Leerlaufverstär- 
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Bild 7.» 
Kaskoden-Kopp- 
lung mit PNP- 
Transistor 


Bild 6. 
Endstufe mit 
vergrößerter 
Aussteuerbarkeit 


Bild8.» 
Kaskodenschal- 
tung mit NPN- 
Transistor 
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Bild 9. Differenzverstärker mit Darlington-Eingängen 
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Bild 10. Differenzverstärker mit FET-Eingängen 























mes. Gleichzeitig bewirkt der vorgeschaltete Transi- 
stor Tr. 9eine Entkopplung des Millereffektes vom in- 
vertierenden Eingang, Tr. 7 nach Bild 8 kann also 
wieder entfallen. Emitterfolger im Signalweg bewir- 
ken eine vergleichsweise geringe Verschlechterung 
des Breitbandverhaltens. 

Werden sehr kleine Biasströme gefordert, dann sind 
nach Bild 10 die Bipolartransistoren Tr. 8 bzw. Tr. 9 
durch FETSs zu ersetzen. 

Sehr kleine Biasströme wären auch erreichbar, 
wenn die Darlingtontransistoren entfielen und die 
Differenzverstärkertransistoren Tr. 1 und Tr. 2 durch 
FETs ersetzt würden. Wegen der geringen Steilheit 


von FETs gegenüber Bipolartransistoren ergäbe sich 
dann eine wesentlich kleinere Leerlaufverstärkung. 
Auch der Millereffekt wäre dann am invertierenden 
Eingang wieder wirksam. 


9 Kurzschlußfeste Ausgangsschaltung 
mit programmierbarem Querstrom 


In Abhängigkeit von Amplitude und Lage des Aus- 
gangssignals U, sowie von der Größe des Lastwider- 
standes R, ist R 13 nach Bild 10 so zu wählen, daß 
Tr. 3 leitend bleibt. Besonders für niederohmige Di- 
mensionierung ist der Ersatz von R 13 durch eine 
Konstantstromquelle (Tr. 10, R4, R24, R25) nach 
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Bild 11. Kurzschlußfester BiIFET-VOV mit programmierbarem 
Querstrom 
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Bild 12. Differenzverstärker mit Stromspiegelschaltung -10V 
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Bild 11 zweckmäßig. In integrierten Ausführungen ist 
es vorteilhaft, den Querstrom der Endstufe (Tr. 3), bei- 
spielsweise durch äußeren Abgleich von R4 pro- 
grammierbar zu machen. Mit R5 kann nach Bild 11 
der Kollektorstrom der Endtransistoren (Tr. 3, Tr. 4) 
begrenzt werden. C1 unterdrückt hochfrequente 
Rückwirkungen auf die Betriebsspannung +U, bei 
Aussteuerung mit breitbandigen Signalen. C 2 verbes- 
sert das Breitbandverhalten der Konstantstromquelle 
1.6; 


10 Beeinflussung des Phasenverlaufs 


Breitbandverstärker, insbesondere VOVs, bedürfen 
einer sorgfältigen Einstellung des Phasenverlaufes. Im 
theoretischen Teil der vorliegenden Abhandlung 
wurde dafür eine geeignete Abstimmung von C, und 
des Ruhestromes im Differenzverstärker (Tr. 1, Tr. 2) 
empfohlen. Für kleine Gesamtverstärkungen 
(V’= 1...4) ergibt sich dann eine geringe Aussteuer- 
barkeit. Dieses Problem läßt sich vermeiden, wenn die 
Kompensationskapazität C, nicht an Bezugspotential 
(wie im Falle von C, an Masse), sondern an den inver- 
tierenden Eingang angeschlossen wird. Bei geringer 
Aussteuerung oder größerer Gesamtverstärkung V’ 
kann C, entfallen. Die Einstellung des Phasen- bzw. 
Frequenzganges erfolgt dann allein über R 3. Geringer 
Spannungsoffset ergibt sich in einem großen Einstell- 
bereich für: I, = Ina; Rus = Russ 2 Rıs = Rıs; Für 


Tabelle 1. Einige für VOVs geeignete Transistoren 
bzw. Transistor-Arrays 














1 2N3904 TDA 3083 TDA 3083D 
2 2N3904 TDA 3083 TDA 3083D 
3 2N3904/BFW 16A | 2N3904/BFW 16A | BFQ 17 
4 2N3904 TDA 3083 TDA 3083D 
5 2N3904 TDA 3083 TDA 3083D 
6 2N3906 2N3906 MMBT 3906 
8 ] 310 E 431 E 431 CHP 
9 | 310 E 431 E 431 CHP 
10 2N3904 TDA 3083 TDA 3083D 
41 2N3906 2N3906 MMBT 3906 
le ee fe 
Motorola Valvo Siliconix 


2N3904, 2N3906, 
MMBT 3904, MMBT 3906 


BFW 16 A, TDA 3083 
TDA 3083 D, BFQ 17 


] 310, E 431, 
E 431 CHP 


Tabelle 2. Funktion der peripheren Bauelemente in Bild 13 


RiundR2 , Festlegung der Gesamtverstärkung V’ 


R3 Festlegung der Leerlaufverstärkung V,, damit 
Einstellung der Phasenkompensation 


C Beeinflussung der Verstärkerzeitkonstante t, 
zur Grobeinstellung der Phasenkompensation 

R4 Festlegung des Endstufen-Ruhestromes 

R5 Strom- u. Leistungsbegrenzung der Endstufe 

C, Hf-Entkopplung für Betriebsspannung +U, 
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| Bild 13. 
| Integrierter VOV 
| mit typischer 
\ Außenbeschaltung 











kleine Betriebsspannungen +U, und große Aus- 
gangssignale U, dürfen die Stromquellen Tr. 5 und 
Tr.6 nur einen kleinen Spannungsabfall haben. 
Dementsprechend ergibt sich für kleine Differenzver- 
stärkerströme über R 15 bzw. R 18 geringe Arbeits- 
punktstabilisierung. Unterschiede zwischen den Ba- 
sis-Emitter-Spannungen Up; der Transistoren Tr. 5 
(NPN) und Tr. 6 (PNP) ergeben unterschiedliche Dif- 
ferenzverstärkerströme und damit Spannungsoffset. 
Diesen Nachteil vermeidet eine Stromspiegelschal- 
tung mit zwei gleichartigen PNP-Transistoren (Tr. 6, 
Tr. 11) nach Bild 12. Bei geringem Spannungsoffset 
sind mit R3 die Differenzverstärkerströme in einem 
sehr großen Bereich einstellbar. 

In integrierten Schaltungen sollten auch R 14, R 22 
und R 23 durch Stromquellen ersetzt, alle Stromquel- 
len temperaturkompensiert und unabhängig von den 
Betriebsspannungen +U, geschaltet werden. 


11 Halbleiterauswahl 


Für die DC-Lage (Arbeitspunkt) ist es günstiger, an- 
stelle der N-Kanal-Sperrschicht-FETs z.B. DMOS- 
FETs (SD 5000, Valvo-Signetics) einzusetzen. Die 
Diode D 1 kann dann entfallen. Aus Rauschgründen 
ist diese Lösung nicht immer möglich. Keine Störab- 
standsverschlechterung bei günstiger DC-Lage ergibt 
der Einsatz von P-Kanal-Sperrschicht-FETs als Sour- 
cefolger anstelle Tr. 8 und Tr. 9. Problematisch ist da- 
bei in diskreten Schaltungen die Verfügbarkeit ge- 
matchter P-Kanal-FETs, sie werden listenmäßig nicht 
angeboten. Ihre Breitbandeigenschaften sind ungün- 
stiger als die von N-Kanal-FETs. In Tabelle 1 sind ei- 
nige für VOVs geeignete Transistoren aufgeführt. 


12 Integrationsabgrenzung 


Minimaler peripherer Schaltungsaufwand steht bei 
ICs im Widerspruch zu maximaler Flexibilität in ei- 
nem weiten Anwendungsbereich. In hybriden ICs hat 
sich ein Kompromiß zwischen innerer und äußerer 
Schaltung nach Bild 13 bewährt. Aus Tabelle 2 geht 
die Funktion der einzelnen peripheren Bauelemente 
hervor. Ing. (grad.) Klaus Lehmann 
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Berechnung des Frequenzganges 
von Video-Operationsverstärkern 


1 Einführung 

Verschiedene Hersteller von monolithisch integrier- 
ten Analogschaltungen bemühen sich zunehmend 
in den letzten Jahren, intern kompensierte Opera- 
tions-Verstärker (OV) breitbandiger auszulegen. Geht 
man bei deren Betrachtung von den strengen Anforde- 
rungen an diskret aufgebaute Breitband-Operations- 
verstärker, insbesondere Video-Operationsverstärker 
(VOV) aus, dann sind die bisher erreichten Ergebnisse 
noch unbefriedigend. Technologische Fortschritte bei 
der Realisierung monolithisch integrierter Schaltun- 
gen, u.a. die gleichzeitige Kombination von NPN- und 
PNP-Bipolartransistoren mit Sperrschicht-FETs unter 
Einsatz von Lasertrimming, Ionenimplantation und 
verfeinerter Maskentechnik, müßten jedoch weitaus 
bessere Resultate ergeben. Gemessen am Stand der 
Technik bei diskret oder hybrid aufgebauten VOV be- 
steht offensichtlich bei den angesprochenen IC-Her- 
stellern gegenwärtig noch ein Defizit an theoreti- 
schem und praktischem „Schaltungs-Know-how.“ 
Einige gleichzeitig geltende Mindestanforderungen 
an VOV lauten: 

Die vorliegende Abhandlung versucht in einem ersten 
theoretischen und einem zweiten praktischen Teil die 
diskrete VOV-Schaltungstechnik auf monolithische 
Schaltungsstrukturen zu übertragen. 


Gegenkoppelbare Video-Operationsverstärker 
(VOV) lassen sich durch eine Zeitkonstante t,, die zu 
einem Leerlauf-Frequenzgangabfall um 6 dB/Oktave 
führt, und eine konstante Laufzeit t, in ihrem Ampli- 
tuden- und Phasengang relativ genau berechnen. Die 
Laufzeit wird durch weitere wesentlich kürzere Zeit- 
konstanten als t, und Halbleiterlaufzeiten verursacht. 
Die erreichbare Bandbreite von gegengekoppelten 
VOV istinnerhalb weiter Grenzen unabhängig von der 
Gesamtverstärkung, aber entscheidend von der Ver- 
stärkerlaufzeit abhängig. Durch frequenzabhängige 
Gegenkopplung läßt sich die Bandbreite vergrößern. 


Einige gleichzeitig geltende Mindestanforderungen 
an VOV lauten: 





geschlossener Verstärkungsbereich: 1...20 ') 
Amplitudenabfall um 0,1 dB bei: >25 MHz’) 
Amplitudenabfall um 3 dB bei: = 35 MHz’) 
Ausgangsspannungsbereich: -2 V..+2V 
Anstiegszeit (10%...90%): = 10:n8°) 
Anstiegsgeschwindigkeit: > 160 V/us °?) 
Lastwiderstand: =:750 
Ruhestromaufnahme: =s5mA') 

) offene Verstärkung = 500 

°) Frequenzabtall 6 dB/Okt. 


') 100% UM 2V 


*) Betriebsspannungsbereich *5...15 V 


2 Abgrenzung des Geltungsbereiches 


Intern kompensierte Operationsverstärker (z. B. uA 
741) haben bei offener Gegenkopplungsschleife (ko 
0) oberhalb der Eckfrequenz f, einen um 6 dB/Oktave 
abfallenden Frequenzgang (Bild 1). Im Frequenzbe- 
reich von etwa 0...1 MHz zeigen diese Operationsver- 
stärker deshalb auch bei geschlossener ohmscher Ge- 
genkopplungsschleife (k, # 0) bei höheren Frequen- 
zen einen abfallenden Frequenzgang. 

Dieses einfache Modell ist für die Betrachtung des 
Frequenzgangverhaltens intern kompensierter Breit- 
band-Operationsverstärker nicht geeignet. Wie Bild 2 
zeigt, ergeben sich mitzunehmender Gegenkopplung, 
also abnehmender Gesamtverstärkung, ansteigende 
Frequenzgänge. Unterhalb einer bestimmbaren Ge- 
samtverstärkung - im Beispiel |F|;-. = '/k, = 30- wird 
die Schaltung durch Selbsterregung instabil. Im Ge- 
genkopplungsbereich k, = 0,01...1 werden dann di- 
verse periphere Beschaltungen zur Ebnung des Fre- 
quenzganges eingesetzt. 


Zur Minderung dieses Problems ist von diskret auf- 
gebauten Breitband-Operationsverstärkern, insbe- 
sondere Video-Operationsverstär- 
kern (VOV) bekannt, daß sie 





vg: 10° 


zwecks kleiner Laufzeit eine kurze 
Gegenkopplungsschleife haben 





LO 


2 






T, = 15,9ms 


__- bdB/Oktave 
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Bild 1. Typisches Frequenzverhalten von intern kompensierten 
Operationsverstärkern 
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Ola 
sollen und deshalb vorzugsweise 
einstufig auszuführen sind. 

Die für den Verstärker charakte- 
ristische Zeitkonstante 1, bewirkt 
bei offener Gegenkopplungs- 
schleife seinen um 6 dB/Oktave ab- 
fallenden Frequenzgang 


Are fetzrtar] 


Unabhängig davon existieren wei- 
tere, in Bild 3 nicht dargestellte, 


Rı 
ke 











sehr kurze Zeitkonstanten, deren 
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& 

„>10 
Tu = 1,59 ps 
IFI 10% tı = 729ns 





-5dB/Oktave 





10 100 IK 10K 100K 1M 10M 100M 16 
Bild 2. Frequenzverhalten von intern ke 
kompensierten Breitband-Operationsverstärkern > 


Bild 3. Prinzipschaltung eines einstufigen 
Video-Operationsverstärkers 





Wirkung oberhalb des in Bild 2 dargestellten Fre- 
quenzganges liegt. 
Die Laufzeitt eines RC-Tiefpasses beträgt allgemein 


1) 


arc tan wr 
w 

Für Frequenzen weit unterhalb der Grenzfrequenz '/t 

geht Gl. (1) überint=1,d.h. die Laufzeit eines Tief- 

passes ist dann konstant und etwa gleich seiner Zeit- 

konstanten. 

Zur mathematischen Behandlung eines VOV lassen 
sich somit alle diese kurzen Zeitkonstanten plus son- 
stiger Laufzeiten (u.a. in Halbleitern) zu einer Lauf- 
zeit tı zusammenfassen, die nach Bild 4 in Reihe mit 
der Verstärkerstufe (v,, T.) liegt. 


t = 


3 Ableitung des Frequenz- und Phasenganges 


Nach den Rechenregeln der Laplacetransformation 
und der komplexen Zahlen folgt für eine Anordnung 
gemäß Bild 5: 


el zei® cos wi, - sin wt, 





1 1 1 Vo.e-Phı 
Er je -F “as -k _ Teptgekome 
Fe FE EZ se s 
Es coswt, -)sinwt, 


Tr  ——— 
"1 +Kpvpcos wit) + [wT,-Kovosin wit, ) 


; (Kovp+ cos wi, -wr,sinwt,)-|[sinwt +WT,Ccos wi, ) 








> 
L 


(1+kKowcos wi)? + wr,-Kovpsin wi) 























172 
IF =w l *(Km) + (wr,) + 2kow(cos wi, -wT,sin "N 
(3) 


Die Gleichungen (2) und (3) sind die gesuchten Bezie- 
hungen, die das Verhalten des gegengekoppelten 
VOV vollständig beschreiben. Sie sind aber nur gültig, 
wenn für @ Z 180° die Bedingung ko ' |F|k,_, < 1 er- 
füllt ist. Die Leerlaufverstärkung |F| k,-. leitet sich aus 
Gl. (2) für ku = O0 ab. 


12 
IFa,-0l=vo ' lu) 


Für @ = 180° in Gl. (3) wird fıgo = 1/(4t,). Mit Gl. (4) 
und der Bedingung 
ko-IFl,,.0<! 


ergibt sich die Dimensionierungsbedingung für stabi- 
len Betrieb. 


p = are tan wr,+ wit, 


(4) 


(5) 


Die weitere Diskussion der Gl. (2) ist einfacher in 
normierter Darstellung. Dazu wird zunächst w = 0 ge- 
setzt 


u>2k, VW tı 


1 


ne 
U Vo 





IAly=o = 


(6) 
und damit die normierte Form |Fy„| gebildet. 


-12 
2kovo(cos wtL- wT,Sin tel? 


IFI B 
ö (Ko 1)? | (7) 


IFlw:o 








IFul = 








«Bild 4. 
Gegengekoppelter 
Ü, VOV mit Laufzeit tı 





Bild 5.» 








Symbolische Darstel- 
lung der Gegenkopp- 
lungsschleife 
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Zur besseren Vorstellung wurde Gl. (7) in Bild 6 für 
verschiedene Laufzeiten t, grafisch ausgewertet. 


4 Dimensionierung für optimalen Frequenzgang 


In Bild 6 ist eine Frequenzgangkurve |Fx |opı. mit op- 
timalem Verlauf ersichtlich. Es stellt sich nun die Fra- 
ge, wie für einen gegebenen Verstärker mit gegebener 
Laufzeit t, die übrigen Parameter k,, vo und T, für op- 
timalen Frequenzgang zu dimensionieren sind. 
Gleichung (7) hat die Form 


M = W7 
Fi: 1" Ge] 


mit 
M=2kov (cos wit, -wT, sin wi -1)+ (wr,)” 
Mit den Näherungen 


weh’ 
sin wtym wi, - 














ergibt sich 

MW Kovp Ta: tr /3 - wTgl2komtı -T,) 
Zur Bestimmung der Frequenz f,„, an der die Funktion 
|Fx| in Bild 6 ihr Maximum erreicht, gilt: 


3 
Mus K, Vo ı u = 2w,, T,(2kw t, -T,) 3 0 


w ESTER — 
8 __ta A __ ta 
vum tz \ 2Kyvatı Im ® rt, 3 \ ) 


Mit einer angenommenen relativen Frequenzgang- 
überhöhung q ergibt sich für optimalen Frequenz- 
gang: 


Fl, = Iulw:zo b (I+q)=1+q= " —_ 





Most = Wr Ko N % opt t,/3 5 wm T, opt ( 2Kov tı n T, opt ) 


Too =tı (Be [&) = ?komtı 


(8) 














Nach Gl. (8) sind für optimalen Frequenzgang eines 
gegengekoppelten VOV in Abhängigkeit von der ge- 
gebenen Laufzeitt, und der gewünschten Gesamtver- 
stärkung (= 1/ko; siehe Gl. (6)) die Zeitkonstante t, 
oder die Leerlaufverstärkung v, geeignet zu wählen. 
Beide Parameter sind miteinander verknüpft über R.: 





ta: Rla | = Ro 
Eingesetzt in Gl. (8) ergibt 
. a 
Sopt = k) a (9) 


Demnach ist die Dimensionierung auf optimalen Fre- 
quenzgang nicht von R, abhängig. Dieser Zusammen- 
hang ist besonders interessant für Schaltungen, in de- 
nen R, durch eine aktive Stromquelle realisiert ist. Für 
einen gegebenen Kondensator C,, welcher wegen pa- 
rasitärer Schaltungs- und Halbleiterkapazitäten nicht 
beliebig verkleinert werden kann, wird optimaler Fre- 
quenzgang über die Steilheit S,,. eingestellt. Für Bipo- 
lartransistoren gilt die Beziehung 


K =1,38. 10” Ws/K 
T = 297K 
eg= 16 10° As 
Die Steilheit S kann also in einfacher Weise über den 
Kollektorruhestrom Ic. eingestellt werden. 
Für optimal eingestellten Frequenzgang geht Gl. (7) 


über in 
2 
Fly =[1: | (ot) 
Zur Beurteilung der Bandbreite von VOV interessiert 
der Zusammenhang zwischen relativem Amplituden- 
abfallq und zugehöriger Frequenz w, bzw. fu. 


77T I- #40 I- 





(10) 


-172 


IFul opt = IFulwn-(1-q]=1-q= 4 (w. 1" 


ErN q 
Zttı 


(11) 





fq ES | <<] 








“Bild 6. 






|Fnlopt/5ns 


f— 





Frequenzgänge ge- 
gengekoppelter VOV 
mit  unterschiedli- 
cher Laufzeit tı 


Bild 7.» 
Zusammenhang 
zwischen Bandbreite 
f, und Laufzeit tı bei 
optimalem Fre- 
quenzgang 
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Ein VOV mitbeispielsweiset;, = 5 ns Laufzeit kann bei 
q = 2% Frequenzabfall nach Gl. 11 noch Frequenzen 
f) = 15,8 MHz übertragen, unabhängig von der ge- 
wählten Gesamtverstärkung (=1/k,). 

Die Laufzeit tı ist demnach das wesentliche Quali- 
tätsmerkmal für die Bandbreite von VOV. 


5 Bestimmung der Laufzeit t, 

Die Signallaufzeit t, zwischen dem invertierenden 
Eingang und dem Ausgang eines VOV setzt sich zu- 
sammen aus 


arc tan wt 
tea tartıl a ——— 


w hı 


Durch die Zeitkonstante t, beträgt bei offener Gegen- 
kopplungsschleife (ku, = 0) für die Grenzfrequenz f, 
der Frequenzgangabfall 3 dB und die Phasendrehung 
g = 45°. Mit wo, 'T, = 1 folgt 


1 
he (12) 
Durch Messung von t,, und f, kann nach Gl. (12) tı be- 
stimmt werden. Dieses Verfahren ist verhältnismäßig 
ungenau, weil meistens t, > tı ist. Eine genaue Be- 
stimmung von tı ist möglich, wenn der Verstärker bei 
geschlossener Gegenkopplungsschleife über t, oder 
v, auf optimalen Frequenzgang eingestellt wird. Da- 
nach wird bei offener Gegenkopplungsschleife v, und 
f, gemessen und mit Gl. (13) tı bestimmt. 









Eu 

8 Bild 8. 
3 Abfall: Leerlauffre- 
2 6dB/Oktave quenzgang 

e von VOV 


Bild 9. 
Maximal 
mögliche 
Aussteuer- 
barkeit in 
Abhängigkeit 
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Laufzeit tı 
bei optima- 
lem Fre- 

p Quenzgang 
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g = arc tan (W, ' Taopı) = arc tan (2 kKovotıw,) = 45° 


1 


I = 4refg Kovo 


(13) 


6 Anforderungen an integrierte VOV 


Fortschritte bei monolithisch integrierten Analog- 
schaltungen lassen demnächst Breitbandverstärker 
erwarten, die die Anforderungen an gegenkoppelbare 
VOV erfüllen. Als vorrangiges Entwicklungsziel muß 
dabei eine kleine Laufzeit t, erreicht werden. Große 
Verstärkungs-Bandbreite-Produkte werden bedeu- 
tungslos, wenn die Wirkung wegen zu langer Laufzeit 
zu spät über die Gegenkopplungsschleife am Eingang 
mit der Ursache verglichen werden kann. Da die Lauf- 
zeit in realen VOV nach gegenwärtiger Schaltungs- 
technik nicht auf vernachlässigbare Werte verkleinert 
werden kann, muß dem Anwender die Einstellung des 
optimalen Frequenzganges ermöglicht werden. Nach 
Gl. (8) ist dazu die Zeitkonstante tr, und oder die Leer- 
laufverstärkung v, geeignet. Am IC kann beispiels- 
weise nach Bild 3 der Anschluß r, herausgeführt wer- 
den. In Verstärkern, in denen R, durch eine Strom- 
quelle realisiert ist, kann die Leerlaufverstärkung vo 
durch Variation der Steilheit mittels programmierba- 
rer Ruhestromänderung eingestellt werden. 

Für den Schaltungsentwurf mit integrierten VOV 
benötigt der Anwender vom Hersteller u. a. folgende 
Angaben: 

a) Leerlaufverst. vo 
b) Grenzfrequenz f, 
c) Verstärkerlaufzeit tı 


7 Aussteuerbarkeit 


Für Differenzverstärker nach dem Prinzip entspr. 
Bild 3 ergibt sich bei optimaler Frequenzgangab- 
stimmung nach Gl]. (9) ff zwischen Ruhestrom I. und 
Kapazität C, der Zusammenhang 


I K: T ö Ca = Co 
Bee Kt, ke 
Geht man von symmetrischer Aussteuerung mit sinus- 


förmigen Wechselspannungen aus, dann wird bei ei- 
nem Kollektorwechselstrom von 





(14) 


licmaxIss z 2l: 


bei der Frequenz f„., durch die Kapazität C, Über- 
steuerung auftreten. 


Mit 


und 


| Uamaxıss = emaxlss ‘Tea 
ie, Wztehg rt, 

Icon 
TT-fmax "Co 
In Gl. (14) eingesetzt ergibt 

1 
luamaxlss = tea 

Danach ist für einen optimal abgestimmten VOV bei 
festgelegter Gesamtverstärkung auch die maximal 


mögliche Aussteuerbarkeit durch seine Laufzeit t, be- 
grenzt. Ing. (grad.) Klaus Lehmann 


folgt Iugmaxlss: = 
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Das Rauschen von Operationsverstärkern 


1 Grundsätzliches 


Operationsverstärker enthalten aufgrund ihres Auf- 
baus aus vielen integrierten Einzelementen (Transisto- 
ren, Dioden, Widerstände usw.) immer auch eine Viel- 
zahl von Quellen elektronischen Rauschens. Alle diese 
Rauschquellen zusammen bewirken, daß am Verstärker- 
ausgang neben dem verstärkten Nutzsignal ein im Ope- 
rationsverstärker erzeugtes Rauschsignal (Störsignal) 
vorhanden ist. Es hängt von dessen Intensität ab, ob die 
mit dem Nutzsignal übertragene Information unzulässig 
stark beeinträchtigt wird bzw. ob das Signal-Rausch- 
Verhältnis - ein Maß für die Qualität einer Nachrichten- 
Übertragungseinrichtung — am Verstärkerausgang noch 
ausreichend groß ist. Die Anwendbarkeit eines Verstär- 
kers ist für große Signale durch die Austeuerungsgrenze 
beschränkt; nach kleinen Signalen hin durch die im 
Verstärker selbst erzeugten Rauschsignale. 


2 Rausch-Ersatzschaltung 


Um die von den verschiedenen wirksamen Quellen 
herrührenden Rauschsignale einer rechnerischen Erfas- 
sung zugänglich zu machen, werden die Rauscheigen- 
schaften eines Operationsverstärkers stellvertretend 
durch zwei Ersatz-Rauschquellen — eine Quelle einge- 
prägter Spannung mit der Leerlaufspannung U,. (Effek- 
tivwert) und eine Quelle eingeprägten Stromes mit der 
Kurzschlußstromstärke I,. (Effektivwert) — beschrieben 
(Bild 1). 

Die Rauschspannung U,. und der Rauschstrom I,. sind 
i. a. von der Frequenz, bei der man sie mißt und von der 
Durchlaßbandbreite des verwendeten Meßgerätes 
abhängig. Es ist daher sinnvoll, in den Datenblättern 
ihre Spektralverteilung anzugeben. 


3 Der Umgang mit Rauschspektren 


Zur Ermittlung dieser Verteilung wird z. B. der Effek- 
tivwert der Rauschspannung bei allen interessierenden 
Signalfrequenzen innerhalb eines bestimmten Bereichs 
(z.B. von 10 Hz bis 100 kHz) mit einem sehr schmal- 
bandigen Meßgerät gemessen. Die erhaltenen Werte wer- 
den auf eine Meßbandbreite von 1 Hz umgerechnet (falls 
man nicht bereits mit einer solchen von 1 Hz gearbeitet 
hat), quadriert und über der Meßfrequenz f aufgetragen. 
Der auf diese Weise erhaltene Graph stellt das Leistungs- 
spektrum W,. (f) der Rauschgröße U,. dar. 


ALU. ) (1) 


Wulf) = X; 


In Bild 2 sind zwei derartige Spektren dargestellt, 
eines für einen Standard-Operationsverstärker und ein 
zweites für einen rauschärmeren Typ. 

Ein Beispiel zur Erläuterung: Für den Typ 748 kann 
bei der Frequenz f = 10 kHz abgelesen werden: W.. (f) = 
4 10°" V?/Hz. D. h., das Quadrat des Effektivwertes der 
Rauschspannung U,., gemessen in einer Bandbreite 
Af = 1 Hz, beträgt 4 - 10”"% V? und somit der schmalban- 
dig gemessene Effektivwert 2 : 10°® V = 20. nV. Es wäre 
allerdings falsch, daraus zu schließen, daß der beispiels- 
weise in der doppelten Bandbreite Af’ = 2 Hz gemessene 
Effektivwert 40 nV sei; eristnur V 2:20nV =28nV.Das 
Quadrat des Effektivwertes A(U?,.) verdoppelt sich bei 
doppelter Meßbandbreite, es wird 2:4 - 10° V? = 
8 10°"% V?, Anhand dieses Beispiels erkennt man, daß 
es zweckmäßiger ist, die Größe A(U?,)/Af und nicht 
etwa AU,/Af darzustellen, was zu falschen Schlüssen 
und Ergebnissen führen würde. 

Oftmals wird in Datenbüchern allerdings auch der in 
1 Hz Bandbreite gemessene Effektivwert der Rausch- 
spannung VA(U?.)/Af = VW .(f) angegeben; die zugehö- 
rige Einheit muß dann aber V/YHz sein wegen der 
spezifischen Eigenschaft von Rauschgrößen, nach der 
sich bei einer Verdopplung der Meßbandbreite die Lei- 
stung verdoppelt. 





Bild 1. Rausch-Er- 
satzschaltung ei- 
nes Operations- 
verstärkers mit 
zwei Ersatz- 
Rauschquellen am 
Eingang 








Wurf) 


Bild 2. Lei- 
stungsspektrum 
der Rausch- 
spannung U, 
von Bild 1 bei ei- 
nem Standard- 10° 
Operationsver- 
stärker (748; Sie- 
mens) und ei- 108 
nem rauschar- . 
men Typ (SSS 1 2 3 3 
725; Precision v R " v 
Monbolithics Inc.) 
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Wieder zurück zu Bild 2: Aus dem Spektralverlauf 
kann — zumindest im waagerechten Teil der Kurve — 
relativ leicht der Effektivwert der gesamten Rauschspan- 
nung, die auf ein bestimmtes, durch die Frequenzen f, 
und fu begrenztes Frequenzband entfällt, ermittelt 
werden. 


Zunächst wird das Quadrat des Rauschspannungs- 
Effektivwertes bestimmt: 


fo fo fo 
2 
Ug ® BITTE, AU) pewuic)- Dar (2) 
fi fü fü 


=Wrlfu)(fü-fo) mit Wurf) = Wirlfu) = konstant 


Der Effektivwert U, ergibt sich dann zu: 


2 
Wer \ JA tto-ful=V Wetful-Vh-f (3) 


Ein Zahlenbeispiel soll einen Eindruck von der Größen- 
ordnung der auf den Eingang eines Operationsverstär- 
kers bezogenen Rauschspannung vermitteln: 

Es werden angenommen: f, = 1000 Hz; fo = 50 kHz. 





MU 2 [ 2 
Wir (fu) = a > 4:10°% A = konstant 
en T. _ Z2ORAV: 
bzw. V Wrlfu) & Te; = konstant 


Mit diesen Werten erhält man: 


— _ ./150000-1000) Hz 
„77 VI50000-1000) Hz= 4,43 yV 


In analoger Weise kann das Spektrum des Rausch-Kurz- 
schlußstromes 


U..= 20: 10°° 


Allıe) (a) 
Af 
dargestellt und behandelt werden. 
Bild 3 zeigt die Spektren für die beiden Operations- 
verstärker, deren Rauschspannungs-Spektren in Bild 2 
angegeben sind. 


W.{fl= 


Im Bereich der tiefen Frequenzen, in dem die Spek- 
tralkurven nicht mehr waagerecht verlaufen, muß man 
sich mit Näherungslösungen behelfen, indem man z.B. 
die Fläche unter der W.(fJ)-Kurve bestimmt (grafische 
Integration; s. Bild 4). 


5 
Une - [Et Wurf) df=F= (8) 


A f, schraffierte Fläche in Bild 4 


Wie man im speziellen Fall eines 1/f-Verlaufs bei 
tiefen Frequenzen den Gesamt-Rauschwert rechnerisch 
ermitteln kann, wird im Anhang dargelegt. 

Eine allzu große Rechengenauigkeit ist bei derartigen 
Überlegungen in vielen Fällen der Praxis nicht erforder- 
lich, insbesondere, wenn die der Rechnung zugrunde 
gelegten Angaben aus Datenblättern stammen, in denen 
in der Regel ein Mittelwert (oder ein Grenzwert) angege- 
ben ist, der von den Werten des in der Schaltung ver- 
wendeten Exemplars mehr oder weniger stark abwei- 
chen kann. 

Der Anstieg der Spektralkurven im Bereich niedriger 
Frequenzen ist durch das dort überwiegende „1/f-Rau- 
schen“ (Funkelrauschen, flicker noise) bedingt. Der Ver- 
lauf des Leistungsspektrums ist näherungsweise propor- 
tional zu 1/f. Es rührt von verschiedenen Ursachen her. 
Insbesondere werden unregelmäßig ablaufende Vor- 
gänge an der Oberfläche und an Grenzschichten des 
Halbleiters dafür verantwortlich gemacht. Durch Her- 
stellungsprozesse mit besonders sorgfältiger Oberflä- 
chenbehandlung und -passivierung konnte das 1/f-Rau- 
schen bei Operationsverstärkern moderner Entwicklung 
wesentlich vermindert werden. Ähnliches gilt auch für 
das sogenannte „Popcorn-Rauschen“ (popcorn noise). 
Hierunter versteht man impulsartige Störvorgänge, die 
ebenfalls gehäuft am unteren Ende des Spektrums (f < 
100 Hz) auftreten [2, 3]. 


4 Das Rauschen 

eines beschalteten Operationsverstärkers 

Als nächstes soll das Rauschverhalten eines gegenge- 
koppelten Operationsverstärkers nach Bild 5 betrachtet 





1022 
AUHz| 


WE —— 
Wr —— 








Bild 4. Ermittlung des Effektivwertes einer 
Rauschgröße mittels grafischer Integration 


R2 


f, 
1e2= / Wulf)-df=F 


—— 





Bild 5. Operationsverstärker in inver- 
tierender Verstärkerschaltung 














Bild 3. Leistungsspektrum des Kurzschlußstromes I,, der in Bild 1 
gezeichneten Rauschstromquelle 
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werden. Um die gesamte am Ausgang auftretende 
Rauschspannung U,, zu ermitteln, wird vom Rauscher- 
satzschaltbild entsprechend Bild 1 Gebrauch gemacht. 
In Bild 6 ist die Operationsverstärker-Schaltung mit 
allen wirksamen Ersatz-Rauschquellen gezeichnet. Die 
Nutzspannung U, der Signalquelle wird bei diesen 
Überlegungen zu Null angenommen (durch einen Kurz- 
schluß ersetzt). 

Da es sich bei den auftretenden Rauschspannungen 
und -stromstärken um voneinander unabhängige ') Grö- 
ßen mit sehr kleinen Beträgen handelt, kann das Verhal- 
ten des Operationsverstärkers als linear angenommen 
und somit das Überlagerungsprinzip angewandt wer- 
den. (Auch für die später wieder hinzukommende Nutz- 
Signalspannung soll die Voraussetzung gelten, daß sie 
den Verstärker nur im linearen Bereich aussteuert.) 

Die durch alle Rauschquellen hervorgerufene Gesamt- 
wirkung am Ausgang des Verstärkers ergibt sich damit 
aus der Summe der Einzelwirkungen, wobei man beim 
Umgang mit Rauschgrößen darauf achten muß, daß nie- 
mals Spannungen oder Ströme direkt addiert werden 
dürfen, sondern immer die Leistungen der einzelnen 
Rauschvorgänge, bzw. die Quadrate der Spannungen 
und Stromstärken. 

Die einzelnen Rauschanteile, gemessen im Frequenz- 
intervall der Breite Af am Ausgang des Verstärkers, 
können nun in folgender Weise ermittelt werden (wobei 
zunächst der Frequenzgang der Spannungsverstärkung 
außer acht gelassen wird und die bei der Behandlung 
von Operationsverstärker-Schaltungen üblichen Verein- 
fachungen getroffen werden): 


Alla )=zbkT Rıdf-v? (6) 
Verstärkte thermische Eigenrauschspannung des ohm- 
schen Widerstandes R, 
AlU,a27)= 4KT, Ra Af (7) 
Beitrag des ohmschen Widerstandes R, (meist vernach- 
lässigbar) 

Als. ) 
Bra? a er A (8) 
k= 1,38 10°? En 
T,=290 K 
U,. wird entsprechend der Verstärkung v,+ eines nicht- 
invertierenden Verstärkers zum Ausgang übertragen, 


was direkt aus der Lage der Ersatz-Rauschquelle ent- 
nommen werden kann 


R 
WER (9) 
Verstärkung des invertierenden Verstärkers bei tiefen 
Frequenzen 
R2 
Yezle 10 


Verstärkung des nichtinvertierenden Verstärkers bei tie- 
fen Frequenzen [4] 
!) Streng genommen sind U,. und I,. teilkorreliert, was aber bei praktischen 


Berechnungen im Bereich nicht allzu hoher Frequenzen vernachlässigt werden 
kann. 








Bild 6. Rausch- 
Ersatzschaltung 
eines invertie- 
rend beschalte- 
ten Operations- 
verstärkers. (Die 
Widerstände R, 
und R, sind 
rauschfrei anzu- 
nehmen) 

















Der Beitrag des Rauschstromes zur gesamten Rausch- 
spannung am Verstärkerausgang kann mittels einer ein- 
fach durchzuführenden Schaltungsanalyse bestimmt 
werden: 


2 
Bud SET ar.Rp? wu (11) 
Rı:R,  (Parallelschaltung 
mit Ru = R,+R, der Widerstände Rı und R,) 


Das Quadrat der gesamten Rauschspannung A(U*,) 
berechnet sich dann zu: 


All? )= Also?) +AlUa2?)+ A Uran )+Allra) (12) 


Die Beiträge der Widerstände R, und R, werden zusam- 
mengefaßt und man erhält: 


All) = Allyar2) +4 Urn ?)= AKT, RpAf- Vu (13) 
und somit: 
AlU..2)= [a u221+4 e?)-R,ö+ ERT; RzAf |-vu.2 (14) 
In spektraler Darstellungsweise: 
Bu) A A 
te eine ER 
oder 
Walk) = (Wurf) Werlf) Rp? + u KToRp) Vor (16) 
mit 

All 
Walt = 2eQ (117) 


Die einzelnen Terme in Gl. (16) haben unterschiedli- 
ches Gewicht, abhängig von der Schaltungsgröße R, und 
den Rauschgrößen W,, und W;,. des Operationsverstär- 
kers. Bei kleinen Werten von R, überwiegt der Einfluß 
von W,. und bei großen R,-Werten derjenige von W,.. Bei 
rauscharmen Operationsverstärkern kann es auch einen 
Wertebereich von R, geben, in dem der von den Schal- 
tungswiderständen R, und R, verursachte Rauschbeitrag 
größer ist als die beiden anderen. Dies zeigt Bild 7, in 
dem der Verlauf der drei Anteile der Gl. (16) und das 
Rauschspannungsquadrat 


AlUra? ) 
af 
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Bild 7. Verlauf des schmalbandig gemessenen Rauschspan- 
nungsquadrates A(U,,)/Af am Ausgang eines Verstärkers 
entsprechend Bild 5 in Abhängigkeit von R, = RıR,/(R, + R,). 
Vu, = 100 = konst. 

Verwendeter Operationsverstärker: SSS 725 (PMI) (Spektren 
s. Bild 2 und 3); U, = +15 V; f = 1000 Hz. 

W,. = 5 - 10°" V?/Hz; W, = 2,5 - 102° A?/Hz. 








(@) f— (b) f— 

Bild 8. a) Frequenzgang v,.(f) der Spannungsverstärkung 
des unbeschalteten Operationsverstärkers (open 
loop gain) 
b) Frequenzgang v’,(f) eines entspr. Bild 5 beschalte- 

| ten Operationsverstärkers 





Bild 9. Grafische Er- 
mittlung der Grenz- 
frequenz f’,, des be- 
schalteten Opera- 
tionsverstärkers 
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(bezogen auf 1 Hz Bandbreite) in Abhängigkeit von R, 
dargestellt ist. 

Bei den bisherigen Überlegungen ging man davon aus, 
daß die Signalverstärkung des gegengekoppelten Ver- 
stärkers v,' = Vu. = Ry/R, ist. Dies ist jedoch nur bei 
tiefen Frequenzen der Fall. Bei der Grenzfrequenz f’s., 
die durch den Grad der Gegenkopplung festgelegt ist, ist 
die Verstärkung um 3 dB auf den Wert 


i q 1 r 1 R2 
Yu lfgo')= (OO): 
ee yo. v2 u 
abgesunken (3-dB-Grenzfrequenz; s. Bild 8b). 


(18) 


Die Grenzfrequenz f’,, läßt sich besonders einfach bei 
einem frequenzgangkompensierten Operationsverstär- 
ker mit einem Verstärkungsabfall um 20 dB/Dekade 
oberhalb der Grenzfrequenz f,, des unbeschalteten Ver- 
stärkers bestimmen. Es gilt dann der Zusammenhang: 
fo‘ Vuo (0) = frafe Var (19) 
Daraus: 


foo = fr- ar (20) 


mit fr als der „Transitfrequenz‘“, der Frequenz, bei der 
die Verstärkung des unbeschalteten Operationsverstär- 
kers den Wert 1 annimmt (Bild 8a). 

Die Grenzfrequenz f’,, nach Gl. (20) hat den gleichen 
Wert beim invertierenden und nichtinvertierenden Ver- 
stärker, sofern die Werte R, und R; gleich sind. 

Der Verlauf der Verstärkung des gegengekoppelten Ver- 
stärkers v’,(f) kann dann folgendermaßen angegeben 
werden?): 


(0 
w(fle RL 


een) (21) 


mit v’„(O) = vu- = Ry/Rı bei der invertierenden Schal- 
tung 

v’„(©) = vur = 1 + Ry/Rı bei der nichtinvertierenden 
Schaltung. 

Man erhält f’,., wie in Bild 9 gezeigt, als den Schnitt- 
punkt der horizontalen Geraden vu+ = 1 + Ry/Rı = 
konst. mit der Kurve des Verstärkungsverlaufs v,.(f) des 
unbeschalteten Operationsverstärkers. Die Form des 
Rauschspektrums am Verstärkerausgang wird durch den 
Verstärkungsfrequenzgang v’,(f) des beschalteten Opera- 
tionsverstärkers wesentlich mitbestimmt. Es erweist 
sich daher als zweckmäßig, zunächst ein vom Verstär- 
kungsfrequenzgang v’,(f) unabhängiges Spektrum W,;ff) 
einer insgesamt scheinbar am Eingang des Operations- 
verstärkers wirksamen Rauschspannung U; zu ermitteln 
und anschließend den Verlauf des Rauschspektrums 
W,.(f) am Verstärkerausgang zu bestimmen. Aus Gl. (16) 
erhält man: 





Mn WurlfleWe (fl Rp hKTER, (22) 


*) Dies gilt allerdings nur im Bereich kleiner Ausgangssignale; bei größeren 
Signalen ergibt sich, verursacht durch die begrenzte Anstiegsgeschwindigkeit 
(slew rate) des Operationsverstärkers eine wesentlich tiefere Grenzfrequenz f“,. 
A 
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Dieses Spektrum kann nun ersatzweise einer einzigen 
Rauschspannungsquelle mit einer Leerlaufspannung U, 
zugeordnet werden, wie dies in Bild 10 dargestellt ist. 
Die Widerstände und der Operationsverstärker in die- 
sem Bild sind dann als rauschfrei anzunehmen. 

Das am Eingang scheinbar anliegende Rauschspek- 
trum W;(f) wird aufgrund der örtlichen Lage der Rausch- 
Ersatzquelle in Bild 10 entsprechend dem Verstärkungs- 
frequenzgang eines nichtinvertierend beschalteten Ope- 
rationsverstärkers zum Ausgang übertragen. Hierbei gilt 
allgemein für das Rauschspektrum am Ausgang: 

Wralf) = WR) (vu (f))? (23) 

Die Bilder 11a, b, c, sollen diesen Vorgang veran- 
schaulichen. Der Effektivwert der gesamten am Ausgang 
des beschalteten Operationsverstärkers auftretenden 
Rauschspannung kann nun in gleicher Weise wie bereits 
für das Eingangs-Rauschspektrum gezeigt durch Integra- 
tion des Spektralverlaufs ermittelt werden. So ent- 
spricht z. B. die Ausgangsrauschspannung U,, in einem 
Bereich zwischen f, und f, gemessen (Bild 12) wieder 








Bild 10. Rausch- 
Ersatzschaltung 
des entspr. Bild 5 
beschalteten Ope- 
rationsverstärkers 
mit nur einer 
Rauschspannungs- 
quelle U,, die 
stellvertretend 

für sämtliche 
Rauschquellen 

der Schaltung 
wirkt. (Die Widerstände R, und R, sowie der Operationsverstär- 
ker in der Schaltung sind als rauschfrei zu betrachten) 








w;(f) 


@ 


Bild 11. a) Leistungsspek- 
trum W,;(f) der am Eingang 
des Operationsverstärkers 
scheinbar anliegenden 
Rauschspannung U, 

b) Frequenzgang v’,(f) der 1 
Signalverstärkung des Ver- 

stärkers 

c) Leistungsspektrum 

W,.(f) der Rauschspan- fe 
nung U,, am Verstärker- 
ausgang 

















der Fläche unter dem W,„(f)-Verlauf. Nimmt man als 
Grundlage für eine abschätzende Näherung, wie in Bild 
12 gezeichnet, für das am Eingang anliegende Rausch- 
spannungs-Spektrum einen waagerechten Verlauf an, so 
kann man drei wesentliche Fälle unterscheiden: 

a) f, << Tan: : 


Ua: WW? th fu) ve 
b) fo = 9 fufg: 
Uras \/WELR) (ud? 0 IE Age‘ fu) (25) 


Gl. (25) berücksichtigt den Abfall um 3 dB bei f = f,.’ 


B T 5 j 
durch eine auf f*,, = 7° f’,, reduzierte obere Grenzfre- 
quenz 


c) f, >> foo'; f, fgo 2 


Er’ 
Urn= \/w (f)- (u? Äz fo fu) 


(Von f = Obis f= I : f’,. erstreckt sich die „Rausch- 





(26) 


bandbreite“ eines Übertragungsvierpols mit Tiefpaßcha- 
rakter und einem Verstärkungsabfall um 20 dB/Dek. 
oberhalb seiner Grenzfrequenz f’, [1].) 

Mit zunehmender Verstärkung v,. (entspr. abnehmen- 
der Betriebsbandbreite) steigt die gesamte Rauschspan- 
nung U, am Ausgang des Verstärkers entsprechend 
einem Wurzelgesetz an. 

Ausgehend von Gl. (20), f, = O und W,;(f) = konst. (s. 
Bild 12), erhält man z. B. für f, = f’,, nach Gl. (25): 


Yas\ WER Wu TEA) 
win? Ef: . 
= \ Wi wen fr a Vu 


1 —_. 1000 KHz = 9,9kHz 


8 — fh, = 


90 u. 7 mM 





5 Beispiel 

Zum Schluß sollen die bisher erhaltenen Ergebnisse 
anhand eines praktischen Beispiels angewandt werden. 

Es soll die gesamte, im Bereich zwischen f, = 50 Hz 
und f, = f’,, am Ausgang der Verstärkerschaltung von 
Bild 13 zu messende Rauschspannung berechnet wer- 
den. Zusätzlich soll die Größe U*, der Eingangsspan- 
nung bestimmt werden, die erforderlich ist, damit sich 
am Ausgang des Verstärkers ein Signal-Rausch-Abstand 
von 70 dB ergibt. 

Verwendet wird ein Operationsverstärker vom Typ 
748 mit einer Transitfrequenz fr = 1 MHz. 
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Die Spektren W..(f) und W,;,(f) sind den Bildern 2 und 
3 zu entnehmen; daraus können die Hilfsgrößen 
fen = 100 Hz Wo = 4: 10""° V?/Hz 
f,, = 2 kHz W.=3- 107% AY/Hz 
abgeleitet werden. 
Als Grenzfrequenz erhält man: 


1 i _ 
m fr = mM 1000 kHz = 9,9 kHz 


Das am Eingang scheinbar wirksame Rauschspektrum 
W;(f) kann damit folgendermaßen dargestellt werden: 
Alu) 
Af 
=Wuot feu Wio + + Wi "Rp + fi Wio Rp? +4 KT, R, 


ne 


Wifl= = Wu lf)+W.(f)RZ+AKT,R, 
(28) 
Alle Anteile werden im unteren Teil des Frequenzbe- 
reichs entsprechend der konstanten Verstärkung v,+ = 
R,/Rı + 1 verstärkt. Der Abfall des Spektrums zur oberen 
Grenzfrequenz f’,, hin wird dadurch berücksichtigt, daß 
man eine konstante Spektraldichte bis zu einer reduzier- 
ten Frequenz ff = n/4 - f’,, annimmt (s. Gl. (25) u. 
Bild 14). Damit kann im gesamten Bereich von f, bis f,* 
mit konstanter Verstärkung v,+ gerechnet werden. 
Man bestimmt zunächst U, und erhält U? durch 
Multiplizieren mit v4 








Bild 12. Lei- 
stungsspek- 
trum W,,(f) 
der Rausch- 
spannung U, 
am Ausgang 
eines Ver- 
stärkers ent- 
sprechend 
f——- Bild 5 








Bild 13. Invertieren- 
de Verstärkerschal- 
tung mit dem Opera- 
tionsverstärker 748 








Wr) 


3 





Be 
(a) En (b) 


Bild 14. a) Verlauf des Rauschleistungsspektrums W,,(f) am 
Verstärkerausgang 

b) Ersatzspektrum mit gleicher Gesamtleistung. W,,*(f) = konst. 
für f < fo*, W,.* (f) = O für f > f.. (Darstellung im linearen 


fo* 


fe —— 


Maßstab) 
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u? =? -(vu)2 (29) 
Er 
Z * * 
U = | WIR-df = Wolke fur Wio: In + 
f, ö 
* 2 he 63 * 
Wo: ot -Ful- Rp + fait Won Rp? HuKTo Rp: (fo*-fu) 
\ (30) 


Mit R, = 9900 & und f*, = 7775 Hz erhält man: 

Ur? =13,09:10 + 2104. 23-10° 3:10 °+1,22:901V° 
=5,04 .10”° V?= (2,24 pV)? 

Ura = Ur Vu. = 2,24 HV -101 = 226 uV 


Die Größe der Signalspannung am Verstärkerausgang bei 
einem Signal-Rausch-Abstand von 70 dB berechnet sich 
zu: 


Uns = 226 „V- 100 = 226 1V - 10%°= 715 mV 


Somit ist die am Eingang erforderliche Spannung 


Ur - -E, Urss I_ 715 mV = 7,15 mV (Effektivwert). 
Vu- 100 


Rückblickend erkennt man, daß in diesem Beispiel 
nur die Anteile Wo * (f*o — fu) und 4KToR; : (f*o — fu) 
wesentlich zur Ausgangsrauschspannung beitragen, 
weil fo, = fu und W,;(f) - R,? im ganzen interessanten 
Frequenzbereich relativ klein sind. Man hätte schneller 
als Näherung bekommen können: 


Wa? e[Wo-t1e% KulsuKtRpettot tun] tm)? > 


B [1309 WEL: wv2].1012 =4,4:10°° v2 


Somit U,, = 210 uV (rel. Abweichung zum genaueren 
Ergebnis ca. 8 %). 
Dr.-Ing. Heinrich Graf 
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Die Schaltungstechnik 
von Leistungs-MOSFETs 


Leistungs-MOSFETs werden in zunehmendem Maße 
als Schalter in Schaltnetzteilen, Spannungswandlern, 
Gleichstrom- und Wechselstrom-Motorsteuerungen ein- 
gesetzt. Das verdanken sie ihren kurzen Schaltzeiten 
und damit den kleinen Schaltverlusten, ihrer relativ 
problemlosen Möglichkeit der Parallelschaltung, dem 
Fehlen des „zweiten Durchbruchs“ und der leistungsar- 
men Ansteuerung. 

Diese Vorteile lassen sich aber nur dann voll nutzen, 
wenn eine Reihe von speziellen schaltungstechnischen 
Einzelheiten beachtet wird. Vor allem dürfen die inter- 
nen Kapazitäten nicht vernachlässigt werden; sie verhal- 
ten sich nichtlinear und hängen von der Schaltungsaus- 
legung ab. Weiterhin spielen die unvermeidbaren Streu- 
induktivitäten eine Rolle. Probleme bereitet in manchen 
Fällen auch die „eingebaute“ antiparallele Diode. Wie 
man Schaltungen mit Leistungs-MOSFETSs in den Griff 
bekommt, ist in den folgenden Ausführungen detailliert 
dargelegt. 


1 Die Wirkung der internen Kapazitäten 
1.1 Grundsätzliches 


Alle Leistungs-MOSFETs haben auf Grund ihres Auf- 
baus aus sehr vielen parallelgeschalteten Elementen und 
wegen der großen Kanalbreiten relativ hohe interne 
Kapazitäten (Bild 1). Die Gate-Source-Kapazität Ccs, die 
Gate-Drain-Kapazität Con und die Drain-Source-Kapazi- 
tät Cops bilden nach den folgenden Zusammenhängen die 
Eingangskapazität C,, die Rückkopplungs-Kapazität C, 
und die Ausgangs-Kapazität C.: 


C; = Cos + Con (wenn Cops kurzgeschlossen) 


Cos : Con 
ö Cos + Con 


Die Kapazitäten bestehen teils aus Metallisierungen, 
teils aus Dioden-Sperrschichten; daher sind sie nichtli- 
near, d. h. sie hängen von den anliegenden Spannungen 
ab. Bild 2 gibt den typischen Verlauf wieder. Ihre Größe 
hat erheblichen Einfluß auf die Schaltgeschwindigkeit. 
Daneben spielen hierfür auch der Ansteuerwiderstand 
(der Innenwiderstand der Ansteuerschaltung) R, und 
die im Drainkreis auftretende Streuinduktivität L, eine 
wichtige Rolle. Den Drainstrom im durchgeschalteten 


Zustand bestimmt in Abwesenheit vom Impedanzen im 
Drain-Source-Kreis der Durchlaßwiderstand des MOS- 
FETs R,n. Bild 3 zeigt diesen Fall in einer vereinfachten 
Prinzipschaltung, an der sich die Ströme und Spannun- 
gen beim Schaltvorgang gut verfolgen lassen. Wie aus 
Bild 4 hervorgeht, beginnt erst bei einer gewissen Gate- 
spannung ein Drainstrom zu fließen, dann nämlich, 
wenn die Gate-Source-Spannung die sog. „Schwellspan- 
nung“ U. überschritten hat. 

Die üblichen Schaltungen enthalten im Drainkreis 
eine „geklemmte“ Selbstinduktion L, die von einer 


u 





Bild 1. 

Die drei internen 
Kapazitäten eines 
MOSFETs 








Bild 2. 
Abhängigkeit der 
internen Kapazitä- 
ten von der Drain- 
Source-Spannung 
DS 








Bild 3. 

MOSFET mit 
„geklemmter“ 
Selbstinduktion 

als Last, Streu- 
induktivität L,, 
Source- 

Induktivität L,. 

und Steuer-Ein- 
gangswiderstand R, 
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io=S (uss-Ur) 


Bild 4. Drainstrom 
als Funktion 
der Gatespannung 











Diode überbrückt ist, und die erwähnte Streuinduktivi- 
tät L,. Eine Selbstinduktion in der Source-Zuleitung hat 
ebenfalls einen Einfluß, der später berücksichtigt wer- 
den soll. 


1.2 Ein- und Ausschaltvorgänge 


Einen wesentlichen Einfluß auf den zeitlichen Verlauf 
der Drainspannung und damit auf die Schaltzeit hat das 
Verhältnis Ly/Rs.. In Bild 5 ist die Drainspannung für 
drei verschiedene Verhältnisse L,/R,. (klein, mittel und 
groß) gezeigt. Bei sehr kleiner Streuinduktivität oder bei 
großem Innenwiderstand der Steuerschaltung (kleine 
Steilheiten der Ein- und Ausschaltungspannungen am 
Gate) verläuft die Drainspannung so, als ob ein rein 
reeller (ohmscher) Widerstand im Drainkreis vorhanden 
sei. Bei einem mittleren Verhältnis L,/R, treten, vor 
allem beim Ausschalten, Überschwinger auf. Bei großem 
Verhältnis sind diese Überschwinger beträchtlich und 
können den MOSFET zerstören, wenn die maximale 
Spannung Ups überschritten wird. 

Im folgenden sind der Übersicht wegen zunächst alle 
Ein- und Ausschaltphasen bei kleinem, anschließend 
bei großem Verhältnis L,/R,, dargestellt. 


1.2.1 Einschaltvorgang bei kleinem Verhältnis L/R;: 


Beim Einschalten unterscheidet man drei Phasen 
(Bild 6, Kurvenformen I). Man kann für jede Phase eine 


Kr 


A a a ee 
t—— 

® ® © 

Bild 5. Verlauf von Steuer- und Drainspannung bei verschie- 


denen Bedingungen: a) L,/R,, klein, b) L,/R,, mittel, c) L/R,. 
groß 
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Ersatzschaltung für die Prinzipschaltung von Bild 3 
angeben, in dem nur die Schaltelemente angeführt sind, 
die auf die Kurvenform einen Einfluß haben. Die Ersatz- 
schaltungen für die einzelnen Ein- und Ausschaltpha- 
sen bei kleinem Verhältnis L/R, sind in Bild 8 darge- 
stellt. 


Einschaltphase t;: 

In der Phase t, (Bilder 6 und 8) passiert nichts, da die 
Gate-Source-Spannung erst die Schwellspannung Ur 
erreichen muß, damit überhaupt ein Drainstrom fließt. 
Mit Einsetzen des Drainstromes endet t}. 


Einschaltphase t;: 

Während t, steigt der Drainstrom ip gegen den Maxi- 
malwert I,. Bis dahin fließt ein Strom (I, - ip) durch die 
Klemmdiode im Drainkreis Dx (Bild 3); das Potential an 
der Anode der Diode bleibt etwa bei der Speisespan- 
nung U,5. Damit ist für diesen Zeitraum praktisch die 
Streuinduktivität Ls allein im Drainkreis eingeschaltet 
(siehe Bild 8, t,). Wenn der Drainstrom ansteigt, entsteht 
an Ls ein Spannungsabfall, die Spannung an der Drain- 
elektrode nimmt ab, Cop wird entladen. Dies lenkt einen 
Teil des Ladestromes i, von Ccn ab, was sich in einer 
Verlangsamung des Anstiegs des Drainstroms auswirkt 
(Integrationseffekt, „Miller‘“-Effekt). Es hängt vom Ver- 
hältnis L/R, ab, wie stark sich dieser Effekt auswirkt 
und wie sich der weitere Anstieg des Drainstroms und 
die zeitliche Beziehung zwischen Drainstrom und 
Drainspannung entwickeln. 

Bei kleinem L, ist die Spannungsverstärkung des 
MOSFETSs klein, daher ist auch der Miller-Effekt, der 
dieser Spannungsverstärkung proportional ist, klein. Er 
kann also praktisch vernachlässigt werden. Wenn ip den 
Wert I, erreicht, endet t,. Die Drainspannung up ist noch 
immer gleich U,, sie beginnt erst im Zeitraum t, abzu- 
sinken. 


Einschaltphase t;: 

Während t; fällt die Drainspannung up ab. Der Drain- 
strom bleibt beim konstanten Wert I, (Bild 6), daher 
bleibt auch Ucs konstant, und der Steuerstrom is = icn- 
Die Drainspannung fällt mit einer Geschwindigkeit, die 
durch den Steuerstrom i, und Con bestimmt ist. 


1.2.2 Ausschaltvorgang bei kleinem Verhältnis Ly/R;: 


Beim Ausschalten von MOSFETSs sind vier Phasen zu 
unterscheiden. Die beiden ersten sind für kleines und 
großes Verhältnis L,/R,: gleich. 


Ausschaltphase t;: 

Die Gatespannungfällt bis zu dem Punkt, wo Ugs 'g=Io 
(Bild 7). In diesem Intervall bleiben Drainstrom und 
Drainspannung konstant. 


Ausschaltphase t;: 
Während t, steigt die Drainspannung an. Der Drain- 
strom bleibt konstant auf I, bis up die Betriebsspannung 
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U, übersteigt. In dieser Phase sind die Ausschaltverluste 
groß. Bild 8 zeigt die Ersatzschaltung für t,. Da ip kon- 
stant ist und gleich I,, ist auch ucs konstant. Der ganze 
Steuerstrom is fließt durch Ccp, und die Steilheit des 
Anstiegs der Drainspannung ist gegeben durch den Steu- 
erstrom is, und Cop. Damit ist auch die Länge von t, 
durch diese Größen gegeben. 


Ausschaltphase t;: 

Am Beginn von t; ist der Augenblickswert der Drain- 
spannung up gleich der Betriebsspannung U;. Wenn die 
Drainspannung weiter ansteigt, fließt durch die Klemm- 
diode Dx ein Teil des Drainstroms. Die Spannung an der 
Anode der Klemmdiode ist praktisch gleich U}. Bild 8 
zeigt die Ersatzschaltung für t;. Die Drainspannung 
steigt über die Betriebsspannung U, (durch die in L, 


induzierte Spannung). Die steigende Drainspannung 
treibt einen Strom icp durch Con. Dabei wird der zur 
Entladung von Ccs dienende Teil des Steuerstromes is 
kleiner. Daher wird die Steilheit des Abfalls des Drain- 
stromes verkleinert (Miller-Effekt). Je größer L; ist, desto 
größer ist der Miller-Effekt. Ist L, klein, so ist die in L, 
induzierte Spannung klein und der Miller-Effekt kann 
während t, vernachlässigt werden. Die Überschwinger 
der Drainspannung bleiben klein. 


Ausschaltphase t;: 

Am Beginn dieser Phase ist die Drainspannung höher 
als die Betriebsspannung U;. L, und Cops bilden einen 
Schwingkreis, der durch die in R zusammengefaßten 
Verlustwiderstände gedämpft ist. Die Drainspannung 
schwingt aus. 














Bild 6. Die drei Einschaltphasen eines 
MOSFETs: |) L,/R,, klein, Il) L,/R.: groß 





Bild 8. Ersatzschaltungen für die einzelnen Schaltphasen bei klei- 
nem Verhältnis L,/R,. 





Bild 7. Die vier Ausschaltphasen eines MOSFETs: 
I) L,/R,. klein, II) L/R,. groß 








Bild 9. Ersatzschaltungen für die einzelnen Schaltphasen bei gro- 
Bem Verhältnis L,/R,. 
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1.2.3 Einschaltvorgang bei großem Verhältnis L/R;: 


Die Einschaltphase t, hängt nicht vom Verhältnis L;/ 
R,ı ab. 

Einschaltphase t;: 

Bei großem L, ist der Spannungsabfall an L, groß und 
die integrierende Gegenkopplung über Con auf das Gate 
daher größer; es herrscht der Miller-Effekt vor. Der 
größte Teil des Steuerstromes i, fließt durch Cop: Cs 
kann vernachlässigt werden. Am Ende von Einschalt- 
phase t, ist der MOSFET im Widerstand- oder Linearbe- 
trieb (Drainstrom proportional zur Gatespannung), 
wobei der Drainstrom noch nicht den Endwert I, 
erreicht (Bild 6, gestrichelte Kurven). 

Einschaltphase t;: 

Während t, verhält sich der MOSFET wie ein 
geschlossener Schalter mit dem Durchlaßwiderstand 
Rps.on- Der Anstieg des Drainstroms ist bestimmt durch 
die Speisespannung U; und die Größe der Streuindukti- 
vität L,. 


1.2.4 Ausschaltvorgang bei großem Verhältnis L/R; 





Beim Ausschalten spielt in den Phasen t, und t, das 
Verhältnis L,/R,: keine Rolle. 

Ausschaltphase t;: 

Die Bilder 6 und 9 zeigen Kurvenformen und Ersatz- 
schaltungen. Hier ist die in L, induzierte Spannung und 
demnach auch der Miller-Effekt groß. Der überwiegende 
Teil des Steuerstroms fließt über Cop: Ccs kann vernach- 
lässigt werden. An der Drainelektrode entsteht ein gro- 
Ber Überschwinger. 

Ausschaltphase t;: 

Hier wird die Streuinduktivität L, als groß angenom- 
men; mit der Kapazität Cops bildet sie einen Schwing- 
kreis, der nur durch die Verlustwiderstände bedämpft 
ist. Der Ausschwingvorgang dauert daher wesentlich 
länger. Die Eigenfrequenz ist kleiner, die Amplitude 
größer. Hier ist eine Klemmung der Ausgangsamplitude, 
d.h. der Drainspannung zu empfehlen. Bild 9 zeigt 
unter t, die Ersatzschaltung, Bild 10 die Kurvenformen 
im Falle einer Klemmung der Drainspannung knapp 
oberhalb der Betriebsspannung U,. Der Drainstrom fällt 
rasch ab, dafür fließt durch die Klemmdiode ein lang- 


sam abnehmender Klemmstrom. Die Überschwinger 
werden durch die Klemmung knapp oberhalb der 
Betriebsspannung sofort unterdrückt. 


1.3 Die Wirkung einer Selbstinduktion im Source-Kreis 


In Bild 3 ist eine Selbstinduktion L,, im Sourcekreis 
angedeutet. Wenn der Drainstrom ansteigt, so wird 
hierin eine gegenkoppelnde Spannung induziert, 
dadurch werden der Anstieg des Drainstromes und 
somit die Schaltgeschwindigkeit verkleinert. Man kann 
die Wirkung annähernd durch einen Serien-Ersatzwi- 
derstand im Gate-Kreis darstellen, der den Wert 


R, = zz hat. g;, ist die Steilheit dip/ducs. 
GS 


1.4 Die Gateladung und ihr Einfluß beim Schalten 


Um den MOSFET einzuschalten, muß möglichst rasch 
eine gewisse Ladung Qcs auf die Gate-Source-Kapazität 
gebracht werden, dazu eine Ladung von mindestens Ocn 
auf die Gate-Drain-Kapazität. Bild 11 zeigt schematisch 
eine Testschaltung, mit der die notwendigen Ladungen 
für Cos und Con getrennt bestimmt werden können. 
Durch den Miller-Effekt wird die Kapazität Cop vergrö- 
Bert; der Aufladestrom kann die Spannung an Cs nur 
sehr langsam anheben. In Bereich II in Bild 12 nimmt 
also die Gatespannung nur geringfügig zu, bis beide 
Kapazitäten aufgeladen sind. Diese Verzögerung ist 
identisch mit der Fallzeit der Drain-Source-Spannung. 

Die Gateladung hängt nur sehr wenig von der Drain- 
spannung ab. Erst beim späteren Anstieg der Gatespan- 
nung, wenn der Miller-Effekt nicht mehr wirksam ist, 
wenn also die Drain-Source-Spannung ihren Sättigungs- 
wert erreicht hat, sind kleine Unterschiede im zweiten 
Anstieg festzustellen, die von der Höhe der Drainspan- 
nung herrühren (Bereich III). Dagegen ist in Bereich II 
die Größe der Gatespannung abhängig vom Drainstrom. 

Bei Ansteuerung mit höherer Gatespannung hängt die 
Gateladung wesentlich weniger vom Drainstrom ab. Das 
Verhältnis L,/R,: (also die dynamischen Verhältnisse des 
Kreises) hat auf die aufzuwendende Gateladung nur 
einen geringen Einfluß. 





t \ Bild 1. 


Testschaltung zur 
Bestimmung der 
Ladungen von 
Cos und Con 


« 
Bild 10. 
Drainstrom, 
Klemmstrom und 
Drainspannung 
Ug Uce beim Ausschalten 
un einer geklemmten 
induktiven Last 


Pe 








Bild 12.» 
Spannungs- und 
Stromverläufe 
beim Einschalten 
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2 Kurvenformen und Schaltverluste 
2.1 Einschalt-Kurvenformen 


In Bild 13 sind drei verschiedene Einschalt-Kurven- 
formen für die Drainspannung, den Drainstrom und die 
Einschaltverluste (gegeben durch die Schaltenergie) dar- 
gestellt. Die Kurven (a) gelten für Rı =5 2,L, = 200 nH, 
die Kurven (b) für R,, = 50 2, L, = 200 nH, die Kurven 
(c) für R, = 50 8, L, =1 uH. 


a) Großes Verhältnis L,/R,. (weil R,. klein ist): 

Die Spannung an L, ist groß, die Drainspannung bricht 
schnell zusammen. Die Einschaltenergie ist daher sehr 
klein. 

b) Mittleres Verhältnis L/Ra: 

Der Spannungsabfall an L, ist kleiner, die Abfallzeit der 
Drainspannung ist viel länger und damit ist die Schalt- 
energie viel größer. 

c) Großes Verhältnis L,/R,. (weil L, groß): 

Durch Vergrößerung von L, gegenüber (b) ist der Span- 
nungsabfall an L, größer, die Abtallzeit der Drainspan- 
nung ist kleiner, die Schaltenergie ist ebenfalls kleiner. 


2.2 Ausschalt-Kurvenformen 


Bild 14 zeigt die Kurvenformen des Drainstroms und 
der Drainspannung sowie die Ausschaltenergie. Hier ist 
auch die Wirkung der Abkappung (Klemmung) der 
Drainspannung gezeigt. 

a) Großes Verhältnis L/R. (Rı = 5 2, L, = 200 nH): 
Die in L, induzierte Spannung ist groß. Die überschwin- 
gende Drainspannung ist bei 95 V abgekappt 
(geklemmt). Die Abschaltenergie ist um drei Zehnerpo- 
tenzen größer als die Einschaltenergie. 





Tabelle 1. Schaltenergieverluste 











a)R«u=50 280 u] 








L, = 200 nH 

b)Rı = 502 450 u) 
L, = 200 nH 

c)Rı =50Q 1435 u) 
L, = 1000 nH 





b) Mittleres Verhältnis L/R; (R. = 50 2, L, = 200 nH): 
Die in L, induzierte Spannung ist kleiner und erreicht 
nicht den Abkapp-Pegel. Der Spannungsanstieg ist län- 
ger. Daher ist auch die Abschaltenergie um eine Zehner- 
potenz größer als im Fall (a). 

c) Großes Verhältnis L/R« (R« = 50 2, L, = 1 uH): 

Die in L, induzierte Spannung ist recht groß und die 
Anstiegszeit der Drainspannung ist relativ klein. Der 
Spannungs-Überschwinger wird bei 95 V geklemmt. Die 
gesamten Schaltverluste sind größer als im Fall (b), aber 
sie teilen sich auf in 285 u) reine Schaltenergie und 
1,150 u] Klemmenergie. 


2.3 Schaltverluste 


Tabelle 1 zeigt in übersichtlicher Form die bei den 
angegebenen Werten für R,: und L, gemessenen Ein- und 
Ausschaltverluste. Daraus geht hervor, daß sich die Ein- 
schalt-Verlustenergie durch größeres L, wohl verklei- 
nern läßt, daß aber diese Verkleinerung durch die 
dadurch entstehende Ausschalt-Verlustenergie mehr als 
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Bild 13. Spannungs-, Strom- und Leistungsverlauf beim Ein- 


schalten: a) R„ = 5 Q,L, = 200 nH; b) R, = 50 Q, L, = 200 nH; 
cC)R„=50Q,L,=1uH 
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Bild 14. Spannungs-, Strom- und Leistungsverlauf beim Aus- 
schalten: a) R„=5 Q, L, = 200 nH; b) R,. = 50 Q, L, = 200 nH; 
c)Rx=50Q,L,=1uH 
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Source-Zuleitung 
Sı0, Si-Gate SiO, 


Source- Zuleitung 
Si-Gate 





Bild 15. Auf- 
bau eines 
Leistungs- 
MOSFET 
(HEXFET), 
Verlauf von 
Transistor- 
und Dioden- 
strom 





P-Wanne 


Transistor-Strom Dioden-Strom 








aufgewogen wird. Es ist also zu empfehlen, die Streuin- 
duktivität im Drainkreis so klein wie möglich zu halten. 

Im allgemeinen sind die Ausschaltverluste weitaus 
größer als die Einschaltverluste. Man kann aber die 
Schalt-Verlustenergie durch Wahl eines Treibers von 
kleiner Impedanz und durch kleines L, klein halten 
(Fall a). 

Für eine Schaltungsbemessung ist noch wichtig: 

Die Einschaltzeit, und damit die Einschaltverluste, 
werden kleiner, wenn die positive Steuerspannung mög- 
lichst hoch gewählt wird. 

Die Ausschaltzeit, und damit die Ausschaltverluste 
werden kleiner, wenn eine hohe negative Steuerspan- 
nung zum Ausschalten angelegt wird. 


3 Die „eingebaute“ antiparallele Diode 


Bedingt durch den Aufbau, enthält jeder Leistungs- 
MOSFET eine zur Source-Drain-Strecke parallel lie- 
gende PN-Sperrschicht, die als Diode wirkt. Im Normal- 
betrieb ist diese in Sperrichtung gepolt, nur wenn eine 
inverse Spannung am MOSFET anliegt, leitet sie und 
muß mit berücksichtigt werden. Bild 15 zeigt einen 
Querschnitt durch einen „HEXFET“. Im P-dotierten 


Tabelle 2. Rückwärtserholzeit t,, der internen Diode einiger 
Leistungs-MOSFETSs („HEXFET“-Typen) 





Die Werte für t,, gelten für: di/dt = 100 A/s und für Ip = Ik. Für andere 
Werte von In und di/dt siehe [11]. Bei 150 °C Kristalltemperatur sind 
die Werte für t,, um etwa 50 % größer (siehe [11]). 
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„Körper“ (auch als „P-Wanne“ bezeichnet) verläuft der 
„Kanal“, das Drain-Gebiet ist N-dotiert. Die Grenzfläche 
zwischen beiden Gebieten ergibt die Sperrschicht. Der 
Diodenstrom fließt vom P- zum N-dotierten Silizium, 
also von oben nach unten. Die maximal mögliche Strom- 
dichte ist dieselbe wie für den Drainstrom des MOSFET. 
Bild 16 gibt die Ersatzschaltung eines Leistungs-MOS- 
FETs mit der inneren Diode wieder, Bild 17 den Vor- 
wärtsstrom der Diode (negativer Drainstrom) in Abhän- 
gigkeit von der Drain-Source-Spannung. 

Da es sich bei der Diode um eine normale Sperr- 
schichtdiode handelt, ist sie relativ langsam, d. h. ihre 
Rückwärts-Erholzeit t,, ist relativ groß im Vergleich zur 
Schaltzeit des MOSFET's. Bei höheren Schaltfrequenzen 
oder bei Forderung nach sehr kurzer Schaltzeit oder 
kleinen Verlusten muß die Diode daher durch geeignete 
Schaltungsmaßnahmen wirkungslos gemacht werden. 

Bild 18 zeigt die Rückwärts-Erhol-Kennlinie einer 
Diode mit dem durch den Minoritätsträger-Speicher- 
Effekt bedingten „Ausräumstrom“. Die Rückwälrts- 
Erholzeit liegt hier in der Größenordnung von 100...500 
ns. „Schnelle“ Dioden haben Rückwiärts-Erholzeiten 
unter 50 ns. In Tabelle 2 sind die Rückwärts-Erholzeiten 
der Dioden von verschiedenen „HEXFET“-Typen aufge- 
listet, in Tabelle 3 die im Vergleich dazu wesentlich 
kürzeren Schaltzeiten derselben Transistoren. 

Bei Sperr- und Durchflußwandlern kommen keine 
negativen Drainströme vor, daher tritt die Diode nicht in 
Erscheinung. Dagegen treten schon bei einfachen Schal- 
tungen zur Motorsteuerung, besonders bei solchen mit 
„elektronischer Bremsung‘“ negative Drainströme durch 
die Diode auf. Besonders kritisch sind Halb- und Voll- 
brückenschaltungen [10]. 

In Bild 19 ist die Schaltung einer Halbbrücke darge- 
stellt, die eine induktive Last speist (Transformator, 
Motorwicklung...). Zwei MOSFETSs liegen in Serie an 
einer festen Betriebsgleichspannung. Sie werden 
abwechselnd am Gate eingeschaltet, so daß durch die in 
der Mitte angeschlossene induktive Last Ströme fließen, 


Tabelle 3. 
Schaltzeiten derselben MOSFETs 












IRF 120 


IRF 150 150 


IRF 330 50 
IRF 350 100 
IRF 450 90 
IRF 520 35 
IRF 620 30 


IRF 730 






Alle in Tabelle 3 angegebenen Werte gelten bei einer Bauelemente- 
Temperatur von 25 °C. Werte bei verschiedenen anderen Temperatu- 
ren siehe Literatur [11]. 
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Bild 17. Vorwärtsstrom der inter- 


stungs-MOSFET nen Diode als Funktion der Drain- 
mit interner anti- Source-Spannung 
paralleler Diode Bi 
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Bild 18. Rückwärts-Erhol-Stromschleife 
einer Diode 











deren Richtung sich im Rhythmus der Schaltfrequenz 
ändert. Dabei sind die Umschaltphasen sehr kurz im 
Verhältnis zu den Arbeitsphasen. In der Arbeitsphase t, 
(Bild 20) fließt ein konstanter Strom I, durch die induk- 
tive Last und durch die Diode des MOSFET 2. 

Während der Umschaltung (Phasen tı, t,, ty wobei 
ta + tb = tı) muß die Minoritätsträger-Ladung, die sich 
in der Diode angesammelt hat, ausgeräumt werden. 
Bild 20 zeigt die Kurvenformen in den Phasen t,, tı, ta, tu 
und t,. Die vierte Kurve (d) ist praktisch die typische 
Entladekurve von Bild 18. 


Wenn MOSFET 1 eingeschaltet wird, baut sich an 
MOSFET 2 die Speisespannung wieder auf. Der Strom 
durch die Diode in MOSFET 2 war negativ (von unten 
nach oben), der Ausräumstrom (farbig unterlegter 
Bereich in Kurve d) ist positiv (von oben nach unten). 


MOSFET 1 führt außer dem Strom I, im Moment des 
Umschaltens, während der Phasen t,+ty =. eine 
zusätzliche Stromspitze, nämlich den Ausräumstrom 
der Diode in MOSFET 2. Dieser kann, wie Bild 21 zeigt, 
sehr hohe Werte annehmen. Beim HEXFET IRF 330, der 
nur einen Spitzenstrom von 8 A verträgt, erreicht die 
Stromspitze Werte von 20 A. Dieser Strom ist, wie aus 
Bild 20 zu ersehen ist, mit einer hohen Drain-Source- 
Spannung an MOSFET 1 zeitgleich (Phase tı + t,). Die 
Schaltverluste sind daher sehr hoch. 

Der Spitzenwert des Ausräumstromes der Diode in 
MOSFET 2 kann nur dadurch gesenkt werden, daß man 
die Einschaltgeschwindigkeit der MOSFETs durch lang- 
sameren Spannungsanstieg am Gate verkleinert 
(Bild 21). Wenn der Strom durch die Diode langsam 
abgeschaltet wird, dann wird auch der Ausräumstrom 
kleiner (Bild 22). 
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Bild 21. Spannung und Strom von 
MOSFET 1 in Bild 19 beim Einschal- 
ten. (Dazu kommt der Ausräumstrom 
der Diode.) a) bei schnellem Strom- 
anstieg, b) bei langsamem Strom- 
anstieg 








Rückwärts- Diodenstrom 
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Vorwärts-Diodenstrom —— 


Bild 23. Durch Zuschalten von 
zwei schnellen externen Di- 
oden wird die interne Diode 
wirkungslos 








Bild 22. Verkleinern des Spitzen- 
Ausräumstroms der Diode 
durch Verkleinern von di/dt 








In Bild 21a ist die Phase tı + t, 300. ns, in Bild 21b 
1,8 us lang. Im letzteren Fall ist die Stromspitze nicht so 
hoch und für den IRF 330 noch erträglich. 

Aus Bild 22 geht deutlich hervor, daß durch eine 
bewußt langsamere Ansteuerung des MOSFETs die 
Größe des Ausräumstromes verkleinert werden kann. In 
der zitierten Literatur sind Anweisungen zur Verkleine- 
rung von di/dt enthalten. 

Die einzige Möglichkeit, sich den Gegebenheiten der 
Diode anzupassen, besteht darin, die Schaltzeiten auf 
ein notwendiges Maß zu verkleinern. Dadurch werden 
aber die Schaltverluste vergrößert und die Arbeitsfre- 
quenz der Spannungswandler, Motorsteuerungen usw. 
wird zwangsweise auf etwa 5 kHz begrenzt. 

Will man also bei den erwähnten Schaltungen die 
schnellen Schaltzeiten der MOSFETs voll ausnutzen, 
dann bleibt nur der Weg, die interne zu langsame Diode 
auszuschalten. Bild 23 zeigt einen geeigneten Weg. In 
Serie zur Drain-Zuleitung wird eine schnelle Diode mit 
geringer Sperrspannung eingeschaltet (D, in Bild 23), 











Bild 24. Typische Ein- und Ausschalt-Kurvenformen eines 
MOSFET bei ohmscher Last mit verschiedenen Treiber- 
Innenwiderständen: a) Rs: = 5 2, b) Rs: = 220 2 
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am besten eine Schottky-Diode mit 20 V Sperrspannung 
und demselben Maximalstrom wie der MOSFET. Anti- 
parallel zu dieser Serien-Schaltung wird eine schnelle 
Diode D, mit derselben Sperrspannung wie der MOS- 
FET geschaltet, die auch denselben Maximalstrom aus- 
hält. Hier verwendet man Epitaxie-Dioden, Schottky- 
Dioden (derzeit bis 100 V) und ionenimplantierte Dio- 
den. Beim Auftreten negativer Spannungen zwischen 
Drain und Source sperrt D, und D, übernimmt den 
Strom. 


4 Die Ansteuerung von Leistungs-MOSFETSs 
im Schaltbetrieb 


4.1 Betrieb mit Treibern 


Wie aus Abschnitt 2 hervorgeht, sind die Schaltverlu- 
ste um so geringer, je „härter“ der MOSFET angesteuert 
wird, d.h. je kleiner der Innenwiderstand des Treibers 
ist. Ein normaler Transistor-Verstärker oder ein TTL- 
Baustein mit offenem Kollektor ergibt eine lange Ein- 
schaltzeit, weil ein derartiger Treiber für die Einschalt- 
phase einen großen Innenwiderstand besitzt. 

Wie stark die Steig- und Fallzeiten vom Innenwider- 
stand des Treibers abhängen, geht aus Bild 24 hervor, 
das die typischen Schaltkurven (mit reeller Last) für den 
Drainstrom und die Drainspannung eines HEXFETs 
IRF 330 zeigt. Für die Kurven a hat der Treiber den 
Innenwiderstand 5 2, für die Kurven b 220.2. Da die 
Schaltenergie dem Ausdruck fin : up : dt im Schaltmo- 
ment proportional ist, wird die Schaltleistung im Falle b 
erheblich größer. Der MOSFET wird beim Betrieb mit 
einem Treiber größeren Innenwiderstandes wesentlich 
wärmer, und die Grenze seiner Belastbarkeit ist schon 
bei vielen kleineren geschalteten Leistungen (ip max ' 
Up.max) erreicht. 
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Bild 26. Treiber mit Kom- 
plementär-Ausgangs- D 
Bild 25. Ansteuerung mit stufe Bild 27. 
zwei parallelgeschalteten CMOS-Treiber 
TTL-Treibern (sechs Stück parallel geschaltet) 
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Bild 28. Impulsformung durch Ge- 
genkopplung im Treiber 











Bild 25 zeigt eine einfache Schaltung mit zwei paral- 
lelgeschalteten TTL-Bausteinen. Man könnte auch mit 
einem auskommen, aber die Ausgangsleistung ist dann 
geringer und der Innenwiderstand größer, so daß die 
Steig- und Fallzeiten größer sind. Die Schaltzeiten sind 
ungleich. Beim Einschalten wird nämlich der Kollektor 
der TTL-Endstufe stromlos und positiv, das bedeutet 


einen großen Innenwiderstand. Parallelschalten von 
mehreren TTL-Schaltungen verbessert die Schaltzeiten. 
Noch besser ist es, als Treiber eine Schaltung zu verwen- 
den, die sowohl in der Einschalt- wie in der Ausschalt- 
phase einen niedrigen Innenwiderstand hat. 

Hier bieten sich Komplementärstufen an, wie in Bild 26 
dargestellt. Hiermit lassen sich hohe Schaltgeschwin- 





© ® © t!— 


Bild 29. Mit der Schaltung von Bild 28 erzielte Kurvenformen; 
a) ohne Gegenkopplung, b) nur mit Kondensator C,, 
c) mit Kondensator C, und Diode D 

















Bild 30. Transformatorgekoppelter Treiber 
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Bild 31. Transformatorkopplung mit Klemmung der Sekundär- 
spannung 
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Bild 34. Parallelschaltung von Lei- 
stungs-MOSFETs: a) Prinzip, b) Ersatz- 
schaltung in der Durchlaßphase (unter- 
schiedliche Einschaltwiderstände Ros.n) 


















digkeiten erreichen. Prinzipiell sind auch CMOS-Logik- 
stufen, wie in Bild 27 zu sehen, zur Ansteuerung geeig- 
net, weil sie ja komplementäre Ausgänge haben. Nur 
müssen zur Ansteuerung eines Leistungs-MOSFETs 
mehrere solcher Stufen parallelgeschaltet werden. 
Schaltzeiten in der Größenordnung von 100 ns können 
erreicht werden. 

Wenn eine spezielle Impulsform am Gate benötigt 
wird, z. B. die Ansteuerflanke für die Abschaltung stei- 
ler sein soll, so kann die Impulsformung für die Steu- 
erimpulse auf die in Bild 28 dargestellte Art erfolgen. 
Hier wird ein Operationsverstärker als Eingangsverstär- 
ker verwendet. Auf seinen invertierenden Eingang wird 
die Ausgangsspannung des Treibers über impulsfor- 
mende Glieder — Kondensator, Diode usw. — gegenge- 
koppelt. Es entstehen, abhängig von der Zeitkonstante 
Cx« : Rk und durch die Wirkung der Diode die in Bild 29 
wiedergegebenen Kurvenformen a, b oder c. 


4.2 Potentialfreie Ansteuerung über Transformatoren 


In vielen Fällen muß der Treiber potentialfrei an die 
Endstufe angekoppelt werden. Meist dient dazu ein 
Treibertransformator. Bild 30a zeigt eine einfache 
Schaltung. Auf der Sekundärseite des Transformators ist 
der Gleichspannungsanteil bei allen Tastverhältnissen 
Null (Bild 30b). Dadurch können sich bei extremen Tast- 
verhältnissen zu kleine Aussteuerspannungen ergeben. 
Die Steuerspannung in der langen Periode kann z. B. die 
Schwellenspannung des MOSFETSs nicht erreichen. Da 
die Amplitude des positiven und negativen Impulses 
eine Funktion des Tastverhältnisses ist, läßt sich diese 
einfache Schaltung ohne besondere Vorkehrungen nur 
für Tastverhältnisse von etwa 30 % bis 70 % verwenden. 

Weiter in der Variationsmöglichkeit des Tastverhält- 
nisses kommt man, wenn man wie in Bild 31 auf der 
Sekundärseite das Signal auf eine Gleichspannung ux 
klemmt, die so bemessen ist, daß auch im ungünstigsten 
Fall (kurze negative, lange positive Impulse) die 
Schwellspannung des MOSFETs noch überschritten 
wird. Die Schaltung besteht aus dem Kondensator C,, 
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Bild 35. Die 
verschiedenen 
Quellen dyna- 
mischer Unsym- 
metrien 


















der Diode D, und dem Widerstand R,. Man kann damit 
Tastverhältnisse von 5...95 % übertragen. Hier darf aller- 
dings die Steilheit der Ansteuerimpulse nicht zu groß 
sein. 

Eine einfache Schaltung mit nur einem Transformator 
zur Ansteuerung eines Komplementärpaares aus P- 


Kanal- und N-Kanal-MOSFET gibt Bild 32 an. 


4.3 Ansteuerung über Optokoppler 


Für sehr große Variationen des Tastverhältnisses, wie 
sie z. B. bei Motorsteuerungen vorkommen können, ist 
die Transformatorkopplung nicht geeignet. Ist hier eine 
galvanische Trennung erforderlich, so ist ein Optokopp- 
ler als Trennglied günstiger. Eine entsprechende Schal- 
tung ist in Bild 33 dargestellt. 


5 Die Parallelschaltung von Leistungs-MOSFETs 
im Schaltbetrieb 


Bei größeren zu schaltenden Leistungen ist eine Paral- 
lelschaltung mehrerer MOSFETs unumgänglich. Dies ist 
hier wesentlich unproblematischer als bei bipolaren Lei- 
stungstransistoren. Der positive Temperaturkoeffizient 
des Durchlaßwiderstandes Rps verhindert ein „thermi- 
sches Durchgehen“ eines von mehreren parallelgeschal- 
teten Elementen. 

Hier ist aber nicht nur die Phase wichtig, in der der 
MOSFET leitet. Eine erhebliche Verlustleistung tritt 
während der Schaltphasen (Ein- und Ausschalten) auf 
und muß berücksichtigt werden. Wenn durch die Paral- 
lelschaltung auch nur einer der MOSFETS in der Schalt- 
phase übermäßig beansprucht wird, so kann er durch 
Überhitzung ausfallen. Es muß also der Einfluß der 
unterschiedlichen Parameter der MOSFETs und der 
unterschiedlichen Daten der in der Schaltung vorhande- 
nen Schaltelemente (Streuinduktivitäten mit eingerech- 
net) auf die Schaltleistung untersucht werden. 

Alle wichtigen Kenndaten der MOSFETs haben Streu- 
ungen. Außerdem streuen auch die übrigen und erst 
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recht die „parasitären‘“ Schaltelemente, wie z.B. die 

Leitungsinduktivitäten. Zu unterscheiden sind einer- 

seits: 

— Ungleichheiten im Durchlaßwiderstand Roson, 

— Dynamische Unsymmetrien, die einen Einfluß auf die 
Form der Schaltkurven, auf die Steig- und Fallzeiten, 
auf die Phasenbeziehungen zwischen Drainspannun- 
gen und Drainstrom, und damit auf die Schalt-Verlust- 
leistung haben; 

Andererseits: 

— Ungleichheiten der MOSFET-Parameter. 

— Ungleichheiten der äußeren und der parasitären 
Schaltelemente. 


5.1 Ungleichheiten im Durchlaßwiderstand Rpson 


Bild 34a zeigt zwei parallelgeschaltete MOSFETSs, 
Bild 34b die Ersatzschaltung für die Leitungsphase, 
wenn alle anderen Ungleichheiten unberücksichtigt 
bleiben. Für die relativ lange Leitungsphase spielen die 
Unterschiede der Durchlaßwiderstände Rps.n eine Rolle. 
Wegen des positiven Temperaturkoeffizienten von Rpson 
suchen sich die Einzelströme durch die MOSFETs ein- 
ander anzugleichen, aber nur dann, wenn jeder MOS- 
FET die Möglichkeit hat, seine eigene Temperatur anzu- 
nehmen. Es dürfen also nicht alle parallelgeschalteten 
MOSFETs auf einem gemeinsamen Kühlkörper aufge- 
bracht sein, denn dieser zwingt allen nahezu dieselbe 
Gehäusetemperatur auf. Wenn jeder seinen eigenen 
Kühlkörper hat, so wird der MOSFET, in dem der grö- 
Bere Strom fließt, wärmer als die anderen, sein Durch- 
laßwiderstand Rpson wird größer und dadurch sein 
Drainstrom kleiner. 

Die Streuung der Drainströme steigt mit der Zahl der 
parallelgeschalteten MOSFETSs an, aber auch der Tem- 
peratur-Kompensations-Effekt. 

Die Streuung des Durchlaßwiderstandes Rpson ist 
innerhalb einer Fabrikations-Charge wesentlich kleiner 
als die im Datenblatt angegebene Streuung. Es empfiehlt 
sich also, bei Parallel-Schaltung von MOSFETSs solche 
aus einer Produktions-Charge zu verwenden. 


5.2 Dynamische Ungleichheiten 


Wesentlich unübersichtlicher sind die verschiedenen 
Ungleichheiten zwischen MOSFET-Exemplaren in der 
Schaltphase. Man muß daher die einzelnen Effekte für 
sich betrachten, wobei man zur Vereinfachung anneh- 
men muß, der untersuchte Effekt sei jeweils allein vor- 
handen. In Wirklichkeit greifen alle Effekte ineinander; 
teils verstärken sie sich, teils kompensieren sie sich 
gegenseitig. 

Bild 35 zeigt die Schaltelemente, die mit zwei MOS- 
FETs verbunden sind und deren Streuungen ein unter- 
schiedliches Schaltverhalten der parallelgeschalteten 
MOSFETs verursachen. Es sind dies die Streuinduktivi- 
täten und die Treiber-Innenwiderstände. Dazu kommt 
die Wirkung der Streuung der MOSFET-Kenndaten 
selbst: Steilheit gr, Schwellspannung U- und die inter- 
nen Kapazitäten Cop und Ccs. 

Bild 36 zeigt die Unsymmetrie-Effekte im Drainstrom 
ip und in der Schaltenergie E,. Die Daten wurden mit 11 
ausgesuchten „HEXFETs“ gewonnen, Typ IRF 150. Der 
gesamte Drainstrom betrug 385 A (= 11x35 A). Die 
Streuinduktivität im Sourcekreis betrug Ls, = 10. nH, die 
gemeinsame Induktivität im Drainkreis (siehe Bild 35) 
Lp = 100 nH. Die Schwellspannung des ersten MOS- 
FETs lag bei 2 V, alle übrigen hatten eine Schwellspan- 
nung von 3 V. Die Steilheit des ersten MOSFETs war g;; 
= 14 A/V, die Steilheit aller übrigen MOSFETs 10 A/V. 

Bild 36a gibt die Drainströme wieder. MOSFET 1 hat 
einen größeren Strom als alle anderen. Außerdem 
beginnt der Anstieg früher. Bild 36b zeigt die Schalt- 
energien E, als Funktion der Zeit. Bei MOSFET 1 steigt 
die Schaltenergie schneller an. Die Ungleichheit in der 
Schaltenergie kann dadurch vermindert werden, daß 
erstens sehr schnell geschaltet wird (steile Ansteuerim- 
pulse, kleiner Innenwiderstand des Treibers) und daß 
zweitens MOSFETs aus einer Produktions-Charge ver- 
wendet werden. 

Da die Spannungsverstärkung der Impedanz im Drain- 
kreis proportional ist, wirken sich Steilheitsunter- 
schiede auf sie aus. Hier ist wieder zu unterscheiden 
zwischen kleinem und großem Verhältnis L,/Rs: = Lp/Rc 
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Tabelle 4. Die Ungleichheiten in der Abschaltenergie, verur- 
sacht durch eine Ungleichheit von +25 % in der Drain-Indukti- 
vität Lo 


us 





(Bild 35). In Bild 37 sind die Schaltkurven bei kleinem 
(links) und bei großem Verhältnis Lp/Rc (rechts) darge- 
stellt. Bei kleinem Lp/Rc wirken sich Ungleichheiten in 
der Steilheit g;, stark auf den Drainstrom aus. Bei gro- 
ßem Lp/Re ist die Auswirkung nicht so stark. 

Bild 38 zeigt den Effekt ungleicher Eingangs-Kapazitä- 
ten Cos und Ccp. Im Falla sind die beiden Gates durch 
zwei Widerstände entkoppelt, im Fall b sind sie mitein- 
ander verbunden und über einen gemeinsamen Wider- 
stand R gespeist (Schaltung Bild 39). 

Bei durch zwei Widerstände R, entkoppelten Gate- 
Elektroden (Fall a) entstehen verschiedene Strom-Kur- 
venformen, weil es zwei Zeitkonstanten gibt, Rı 
(Cosı + nı Conı) und Rı : (Casa + N2 Ccn2). (Der Faktor n 
soll die Vergrößerung von Con durch den „Miller-Effekt“ 
beschreiben.) Bei nicht entkoppelten Gate-Elektroden 
(b) stimmen die beiden Stromkurven überein. Hier gibt 
es nur eine Zeitkonstante R - (Cosı + Cos2 + nı Conı + 
N. Con»). 





Die beste Methode, Ungleichheiten in den Eingangs- 
kapazitäten auszuschalten, ist daher, die Gates direkt 
parallelzuschalten. Dabei sind allerdings Vorkehrungen 
gegen parasitäre Hochfrequenzschwingungen zu treffen. 
Die Streuinduktivitäten, die Kapazitäten und der hoch- 
verstärkende MOSFET bilden sehr leicht einen Hf-Oszil- 
lator. Die Schwingungen lassen sich unterbinden, wenn 
entweder unmittelbar vor der Gate-Elektrode ein kleiner 
Dämpfungswiderstand eingebaut oder an derselben 
Stelle eine Ferrit-Perle über den Zuleitungs-Draht 
geschoben wird. 10 % Gate-Entkopplung ist meist aus- 
reichend, um parasitäre Schwingungen zu unterbinden. 
Bild 40 zeigt die Entstehung parasitärer Schwingungen 
bei zwei parallelgeschalteten MOSFETSs, Bild 41 die Ent- 
kopplung durch Widerstände (n = Zahl der parallelge- 
schalteten MOSFETSs); aus diesem Bild geht auch die 
Bedeutung der „10-%igen Entkopplung“ hervor. 


Bei verbundenen Gate-Elektroden sind beide Drain- 
ströme eines MOSFET-Paares gleich. Trotzdem ergeben 
sich Unterschiede in den Schaltenergien, wenn die 
Selbstinduktionen im Drainkreis oder im Source-Kreis 
verschieden sind. 

Bild 42 zeigt die Kurvenformen der Drainspannung 
un, des Drainstromes ip und der Einschalt- und Aus- 
schaltleistungen, wenn die Selbstinduktionen im Drain- 
kreis verschieden sind. Die Unterschiede in der Erwär- 
mung der MOSFETSs sind nicht sehr groß, da ein erhebli- 
cher Teil der Verlustleistung während der langen Leit- 
phase durch den bei MOSFETs relativ großen Durchlaß- 
widerstand Rps.n verursacht wird. 














Bild 37. Unsymme- 

trien durch ungleiche 
Steilheiten bei ver- 
schiedenen Verhältnissen 
L/R. = Lo/Re: 

a) Verhältnis klein, 

b) Verhältnis groß 











Bild 38. Auswirkung 
ungleicher Eingangs- 
kapazitäten Cos: 

a) getrennte Ansteuer- 
widerstände, b) ein 
gemeinsamer An- 
steuerwiderstand 












52 








Analogtechnik 





Bild 39. Meßschaltung für die Kurven von Bild 38 
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Bild 41. Gate-Entkopplung 
gegen parasitäre 
Schwingungen 











Tabelle 4 zeigt die Unterschiede der Abschaltenergien 
bei einer Abweichung der Selbstinduktionen im Drain- 
kreis von +25 % für mittleres und großes Verhältnis L//R,, 
= Lp/Re. Verwendet wurden hier „HEXFETs“ vom Typ 
IRF 150. Die gemeinsame Speisespannung betrug 50 V, 


der Gesamt-Drainstrom 70A, Ln = 50nH 


(siehe 


Bild 35), Lyı = 75 nH, Lp = 125 nH, Ls, = 20 nH. Wie 
aus Tabelle 4 ersichtlich, ist der Unterschied in der 
Abschalt-Energie nicht groß. Bild 43 stellt den Einfluß 
ungleicher Selbstinduktionen Ls, im Source-Kreis dar. 
Diese verursachen Strom-, Spannungs- und Schaltlei- 





stungs-Unterschiede. Tabelle 5, die auf Messungen am 
IRF 150 basiert, zeigt die Unterschiede bei ungleichem 
Ls.. Hier sind die Ungleichheiten in der Abschalt-Ener- 
gie für 2 und für 11 parallelgeschaltete MOSFETSs wie- 
dergegeben, wieder bei mittlerem und großem Verhält- 
nis Lp/rc: Die wichtigsten Parameter sind: Ly = 50 nH, 


Lpı = Lp> = 100 nH, Lso1 = 15 nH, Lso2 = 25 nH. 


Die Ungleichheiten in der Abschalt-Energie sind hier 
größer als bei Unterschieden in der Selbstinduktion im 


Drain-Kreis. 

















Bild 42. Auswirkung unterschiedlicher Induktivitä- 
ten in den Drainkreisen: a) Spannungs- und Strom- 


verlauf, b) Verlustleistung 











t— 


Bild 43. Auswirkung unterschiedlicher Induktivitä- 
ten in den Source-Kreisen: a) Spannungs- und 
Stromverlauf, b) Verlustleistung 
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Tabelle 5. Die Ungleichheiten in der Abschaltenergie, verur- 
sacht durch eine Ungleichheit von +25 % in der Source- 
Induktivität Lo. 





Wählt man zwei MOSFETSs aus, die extreme Daten- 
blattunterschiede in ihren Parametern aufweisen und 
versucht man, durch Gegenkopplung mit Hilfe einer 
größeren Induktivität im Source-Kreis eine Angleichung 
zu erreichen, so bringt diese Methode zwar eine Verklei- 
nerung beim Unterschied der Drainstrom-Spitzenwerte, 
aber keine Verbesserung beim Unterschied der Schalt- 
leistungen. 

Je größer die Induktivität im Source-Kreis ist, desto 
größer ist die Abschaltleistung, da durch diese Indukti- 
vität die Abschaltzeit verlängert wird. Bei zwei parallel- 
geschalteten MOSFETs ist der Unterschied in der 
Abschalt-Energie 490 zu 100 u] für MOSFET 1 und 


MOSFET 2, wenn Ls, = 1nH ist. Bei Ls, = 20 nH sind 
diese Werte 610 u] zu 130 u]. Der Unterschied in der 
Schaltleistung ist hier verursacht durch extreme Daten- 
blatt-Unterschiede. Eine Vergrößerung der Induktion im 
Source-Kreis (Gegenkopplung) kann die Unterschiede in 
der Abschalt-Energie nicht verkleinern. 

Dr. phil. Otto Macek 
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Filtergrundglieder 2. Ordnung 
mit optimaler Empfindlichkeit 


Zum Aufbau von aktiven RC-Filtern verwendet man 
oft Universal-Filtergrundglieder 2. Ordnung in monoli- 
thisch integrierter oder Hybrid-Schaltungstechnik. Der 
große Vorteil dieser aus drei oder vier Operationsver- 
stärkern aufgebauten Filterschaltungen liegt darin, daß 
man mit ihnen sämtliche Filtertypen (einfacher und 
elliptischer Hoch- bzw. Tiefpaß, Bandsperre, Band- bzw. 
Allpaß) realisieren kann. 

Unter den bekannten Universal-Filterstrukturen galt 
hierfür die KHN-Schaltung (nach den Entwicklern Ker- 
win, Huelsman und Newcomb benannt) bisher als die 
geeignetste [1, 4, 5]. Im Ergebnis ausführlicher Untersu- 
chungen zeigte sich jedoch, daß sie nicht die optimale 
Lösung ist. In erster Linie hat sie den Nachteil, daß die 
Polgüte Q, des mit ihr realisierten Filters stark von der 
Grenzfrequenz der verwendeten Operationsverstärker 
abhängt. Auch ist die aus drei Operationsverstärkern 
bestehende Grundschaltung nur zum Aufbau eines ein- 
fachen Hoch-, Tief- bzw. Bandpasses geeignet. Zur Rea- 
lisierung eines elliptischen Filters wird noch ein vierter 
Operationsverstärker benötigt. 

Um diese anwendungsbeschränkenden Probleme zu 
lösen, wurden zahlreiche neue Filterschaltungen mit 
verbesserten Eigenschaften entwickelt, wie beispiels- 
weise die MB-Filterstruktur nach Mikhael und Bhatta- 
charyya [2], deren auf die aktiven Elemente bezogene 
Empfindlichkeit auch bei Filtern mit hoher Güte Q, 
günstig ist, oder die SB-Filterstruktur nach Sedra und 
Brown [3], die den Vorteil hat, daß bei Verwenden 
gleichlaufender (monolithischer Vierfach-)Operations- 
verstärker die Güte Q, des realisierten Grundgliedes 
nicht von der Grenzfrequenz der Operationsverstärker 
abhängt. Dennoch konnten diese Filter wegen ihrer übri- 
gen Nachteile nicht an die Stelle der KHN-Filter treten. 
Das MB-Filter ist beispielsweise bezüglich seiner auf die 
passiven Elemente bezogenen Empfindlichkeiten 
wesentlich schlechter als das KHN-Filter [6], und das 
SB-Filter läßt sich nur bei Verwenden eines vierten 
Verstärkers als Universal-Filtergrundglied aufbauen. 

In diesem Artikel wird eine neue Filterschaltung vor- 
gestellt, die zur Realisierung der Universal-Filterstruk- 
tur 2. Ordnung wesentlich besser geeignet ist als die 
KHN-Schaltung. 

Es werden allenfalls drei Operationsverstärker benö- 
tigt, und die auf die passiven und die aktiven Bauele- 
mente bezogenen Empfindlichkeiten der Filterkenngrö- 
ßen sind optimal [7]. 


1 Bewertungsgrößen der Empfindlichkeit 


Als Maß der Güte eines Filtergrundgliedes 2. Ordnung 
dienen in erster Linie die Empfindlichkeitssummen 


n ip n Q, 
2(5) und 215’ (1) 


sowie die Summen der Verstärkungs-Empfindlichkeits- 
Produkte 


k Wr k Q- 
(FE ) und L UF (2) 
ji ja Wr 


Die Summe} Sy ist kennzeichnend dafür, in welchem 
I=1 

Maße die Streuung o,, der Polfrequenz w, des Filters 

von der Streuung o, der n passiven Bauelemente des 

Filters abhängt. Unter der Voraussetzung, daß die Streu- 

ung aller passiven Elemente gleich ist (o, = 0,), gilt: 

0? =0° Li). (3) 


W- x 


er 2 2. R mad 
Ahnlich kennzeichnet die Summe z [S, \, inwieweit die 


Streuung ou, der Polgüte Q, von der Streuung 0, = 0% 
der n passiven Bauelemente des Filters abhängt: 


0220 LS (4) 
k W; 
Dagegen beschreibt die Summe zT, der Verstärkungs- 


Empfindlichkeits-Produkte, in welchem Maße die Pol- 
frequenz w, des Filters, das aus k realen Operationsver- 
stärkern gleicher endlicher Einsverstärkungs-Grenzfre- 
quenz wr = wr aufgebaut ist, von der Polfrequenz 
abweicht, die man bei Verwendung idealer Operations- 
verstärker mit wr = ® erhalten würde: 

0 k r 
a ll). (5) 
[OR O7 je 8 


F 


k Q, 
Gleichermaßen kennzeichnet die Summe L (",) der 
)= hi 


Verstärkungs-Empfindlichkeits-Produkte die Abwei- 
chung der entsprechenden Polgüten Q;: 

dn. % k 0, 

Lo a (6) 


Da bei den in integrierter Schaltungstechnik realisierten 
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Universal-Grundgliedern 2. Ordnung stets monolithi- 
sche Vierfach-Operationsverstärker zur Anwendung 
kommen, kann die Gleichheit der Grenzfrequenzen der 
Verstärkerelemente praktisch immer vorausgesetzt 
werden. 


2 Die Empfindlichkeiten des KHN-Filters 


Zur Realisierung von KHN-Filtern benutzt man häufig 
den in Bild 1 gezeigten integrierten Aufbau, mit dem 
man durch externe Zuschaltung einiger Widerstände 
das Universal-Filtergrundglied herstellt. Derartige inte- 
grierte Strukturen enthalten beispielsweise die Bau- 
steine AF 100, AF 150 und AF 160 von National Semi- 
conductor, UAF 11, UAF 21 und UAF 31 von Burr- 
Brown sowie ACF 7032 und ACF 7092 von General- 
Instruments. 

Als Filtereingang läßt sich der Anschluß V; oder V; 
verwenden, als Ausgang V, benutzt man — abhängend 
von der gewünschten Übertragungscharakteristik - 
einen der Ausgänge von A1...A4. Die auf die passiven 
Elemente bezogenen Empfindlichkeitssummen dieses 
Filters erreichen das theoretische Optimum 
un? 


(5 al; 


X 


2 


n 9% 2 

& (5, )=25. (7) 
Die Summen der auf die aktiven Elemente bezogenen 
Verstärkungs-Empfindlichkeits-Produkte ergeben sich 
zu 


3 
(8) 
20, 


20, 





3 k 0, 
2 rÜ)=1- ET N=-40,* 
= SD a 


jet 


3 Die Empfindlichkeiten des neuen Filters 


Bild 2 zeigt die Schaltung des vorgeschlagenen neuen 
Universal-Filtergrundgliedes 2. Ordnung. Die Übertra- 
gungsfunktion dieser Schaltung lautet 


10 
T(s)= ReRn 
RoRm/[Rs Rz RıRz Ry ReR\] SRotRu Rız Rs 
RR RR RR RR RR, RR 
10 6 3 u 12 6 7 8. ah 12 10 6 
R 








er 








1 Rı Rs 25 
sarR Rb*s R, R,R,CIC, (9) 
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Hieraus ergeben sich die Filterparameter zu 





R R R R-C 
1. ne 6 Be sth 
PRg+Rıg' . RR," PO VRR, \ Resta ' 
er IE Rn 10) 

P\ Rı2 RotRn | 

RR, e Ro, Ry#Rs Rs BR) 
Q, = 00, falls 18 I I I | =0 
a Rs \R5R, RıfR2 Rg RotR, 


Die auf die passiven Elemente bezogenen Empfindlich- 
keiten sind ebenso optimal wie die des KHN-Filters. Die 
Summen der auf die aktiven Elemente bezogenen Ver- 


stärkungs-Empfindlichkeits-Produkte werden beim 
neuen Filter bei einer Elementewahl von 

Rı=R,, C=C, und R.=R, (11) 
minimal, d.h. 

Eir)et und Lu, -0. (12) 


Es ist ersichtlich, daß die Summe der Verstärkungs- 
go. 

Empfindlichkeits-Produkte Zt) — im Gegensatz zum 
ya j 


Wert =4 Q, im KHN-Filter- im neuen Filter Null ist. Das 
bedeutet, daß man bei der Realisierung der Filterstruk- 
tur mit drei Operationsverstärkern gleicher Grenzfre- 
quenz (was bei Verwenden von Vierfach-Verstärkern 
praktisch gegeben ist) zu einem solchen Universal-Fil- 
tergrundglied gelangt, dessen Polgüte Q, in erster Nähe- 
rung unabhängig von der Grenzfrequenz der verwende- 
ten Operationsverstärker ist. 


























Bild 1. Schaltung 
des KHN-Filters 
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4 Anwendung der neuen Filterstruktur 


Den aus drei Operationsverstärkern, fünf Widerstän- 
den und zwei Kondensatoren bestehenden unveränder- 
lichen Teil der in Bild 2 gezeigten Schaltung realisiert 
man zweckmäßig als Filtermodul in monolithisch inte- 
grierter oder in Hybrid-Schaltungstechnik. Mit diesem 
Filtermodul und entsprechend zugeschalteten externen 
Widerständen lassen sich sämtliche (biquadratischen) 
Grundglieder 2. Ordnung der allgemeinen Übertra- 
gungsfunktion 








1+ 3 u 
o,Q, @2 

Tis) =Ty° z 2 (13) 
E ©, Fer 


realisieren. 

Mit den Widerständen R....R; werden die Filterpara- 
meter &, und Q, im Nenner der Übertragungsfunktion 
unabhängig von der Übertragungscharakteristik — d.h. 
vom Filtertyp — bestimmt. Bei einer Bauelementewahl 
entsprechend (11) ergeben sich 


1 1 


R3 
TE Ro En 
Die Parameter w,, Q, und T, im Zähler der Übertragungs- 
funktion hängen nur von der Gestaltung des Wider- 
standsnetzwerkes R;...Rı,z ab. Das integrierte Filtermo- 
dul baut man zweckmäßig so auf, daß in ihm die Wider- 
stände R,, Rın und R,, mit dem gleichen Wert realisiert 
werden: 


(14) 


Rz=Ry=Ry,=R (15) 

In der Tabelle sind die Regeln der Bauelementewahl 
zur Realisierung der acht wichtigsten Filtertypen 
zusammengefaßt. Bei Elementewerten gemäß Spalten 
2...5 ergeben sich Tiefpaß- und Hochpaßfilter mit Eins- 


verstärkung. Bei den nach Spalten 3 und 5 entwickelten 
elliptischen Filtern kann man die Frequenz w, nicht 
beliebig der Frequenz w, nähern. Falls die beiden Fre- 
quenzen enger zueinander liegen sollen als es die gege- 
bene Grenze erlaubt, benutzt man die in Spalte 6 angege- 
bene Elementewahl. Im Falle der Bandsperre und des 
Allpasses ergeben sich die Widerstände R, und R,, zu 
gleichen Werten, so daß man anstelle dieser — nach 
Zusammenschalten der Eingänge an den Widerständen 
Rıo und Rı, — einen einzigen Widerstand der Größe 
Rs || Rıı verwenden kann. 


5 Fragen des Abgleichs 


Ein wesentlicher Vorteil des neuen Filters ist, daß sich 
die Filterparameter unabhängig voneinander abgleichen 
lassen. Die Frequenz w, wird mit den Widerständen Rı 
und R,, der Wert von Q, mit R; eingestellt. Die Frequenz 
o, wird nach Einstellen von w, mit den Widerständen Rs 
und/oder R;, abgeglichen, während sich die Bedingung 
Q, = = mit dem Widerstand R; einstellen läßt. 


6 Zusammenfassung 


In Kenntnis der in Gl. (12) gegebenen Summe der 
Verstärkungs-Empfindlichkeits-Produkte läßt sich die 
Verschiebung 
vw  @p @y 


3 W, 
Er) 


[05 OT je 8 T 


(16) 


der Polfrequenz w, bestimmen, die sich aufgrund der 
endlichen Grenzfrequenz wr der Operationsverstärker 
gegenüber dem aus Gl. (14) berechneten Wert einstellt. 
Die Polgüte Q, bleibt trotz des endlichen Wertes von or 
in guter Näherung unbeeinflußt. Die Verschiebung der 
Polfrequenz gemäß Gl. (16) läßt sich, solange sie nicht 
zu groß wird (z.B. <5 %), durch eine Vorverzerrung 





Bild 2. 

Schaltung des neuen 
Universal-Filters mit optimaler 
Empfindlichkeit 
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Tabelle mit Entwurfskriterien 
der neuen Filterschaltung 


Filtertyp Bandpaß = 


Entwurfs- 
bedingungen 


elr| 
u 


fe 
- 
[7] 
E 
fi) 
[5 
{] 
a 
[= 
fe 
de 
u 


Entwurfsdaten 


Elementewerte 


Abgleich R, 


korrigieren. Dadurch ist das Filter auch im Falle hoher 


Polgüte Q, bis zu Frequenzen w, < Er noch brauchbar 
anzuwenden. ? 

Der freie vierte Operationsverstärker kann vorteilhaft 
ausgenutzt werden: Bei den meisten Filteraufgaben hat 
man neben Filtergrundgliedern mit hohem Q weitere 
mit wesentlich niedrigerem Q zu realisieren [6]. Hierzu 
werden z.B. einfache Brücken-T-Filter benutzt und 
diese mit den jeweils freien vierten Operationsverstär- 
kern aufgebaut. So lassen sich mit einem derartigen 
Modul Filter 4. Ordnung mit optimaler Empfindlichkeit 
realisieren. Dr.-Ing. Miklös Herpy 

Dipl.-Ing. Jean-Claude Berka 
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a tischen er —- Ellipfischer 
Tiefpaß paß Hochpaß Hoch-u.Tiefpaß sperre paß 
Rı=Rz Rs=Rg Re=Ry=Rn=R C4=C, 
Bi ae 
RC Rok 
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Aktive RC-Filter 3. Ordnung 


1 Einführung 


Tiefpaß- und Hochpaßschaltungen n. Ordnung 
werden als aktive RC-Filter meistens durch Ketten- 
schaltungen von Teilfiltern maximal 2. Ordnung mit 
jeweils einem Operationsverstärker realisiert [1]. Istn 
gerade, so werden n/2 Teilfilter 2. Ordnung benötigt, 
ist n ungerade, so verwendet man 1 Teilfilter 1. Ord- 
nung und (n-1)/2 Teilfilter 2. Ordnung. Bei Filtern 
ungeradzahliger Ordnung tritt also 1 Teilfilter 1. Ord- 
nung auf, das passiven Charakter hat, d.h. die Pol- 
stelle der Übertragungsfunktion liegt auf der negati- 
ven reellen Achse in der komplexen Frequenzebene. 
Schaltet man nun dieses Teilfilter ohne Operations- 
verstärker vor ein Teilfilter 2. Ordnung, so läßt sich 
theoretisch bei allen Filtern ungeradzahliger Ord- 
nung ein Operationsverstärker einsparen. Da diese 
beiden Teilfilter aber nun nicht mehr entkoppelt 
sind, werden umfangreiche Neuberechnungen zur 
Ermittlung der Dimensionierungsvorschriften erfor- 
derlich. Vom Aufwand und praktischen Nutzen her 
ist es jedoch nur sinnvoll, Filter 3. Ordnung in der 
oben beschriebenen Form zu behandeln, da hier der 
Vorteil ganz offenkundig ist: man benötigt anstatt 
zwei Operationsverstärker nur noch einen. 

Im Rahmen dieser Arbeit werden Dimensionie- 
rungsvorschriften für aktive Tiefpässe und Hoch- 
pässe und damit auch für Bandpässe und Bandsper- 
ren 3. Ordnung ermittelt und in übersichtlicher Form 
zusammengestellt. Dadurch soll es auch dem mit der 
Materie nicht so sehr vertrauten Anwender ermög- 
licht werden, ohne große Vorkenntnisse Filter — in 
diesem Fall 3. Ordnung — zu dimensionieren. Filter 
3. Ordnung besitzen eine Flankensteilheit von 60 dB/ 
Dekade bzw. 18 dB/Oktave. 


2 Übertragungsfunktion 


Die Übertragungsfunktion eines Tiefpasses 3. Ord- 
nung lautet: 
Vo 
Y = ET 
(T+ «Pl. #,P# 5 P}) 
Vo 


1+k,P + k,P? + k,P° m 


Dabei ist v, die Verstärkung bei der Frequenz 
f=0Hz und 


€ 


J so 
= Me 
9 fg 


= (2) 


e 


Bu 
W; 


Die erste Form der Übertragungsfunktion hat Nen- 
nerpolynome maximal 2. Ordnung. Das hängt mit der 
oben erwähnten einfachen und allgemeineren Reali- 
sierungsmöglichkeit der Filter aus Teilfiltern 1. und 
2. Ordnung zusammen, für die die Koeffizienten a; 
und b; in Tabellenform vorliegen [1]. 

Die zweite Form der Übertragungsfunktion besitzt 
ein Nennerpolynom 3. Ordnung. Die beiden Formen 
der Übertragungsfunktion sind vollständig gleich- 
wertig und die Koeffizienten lassen sich über die 
folgenden Formeln ineinander umwandeln: 


kı = 4 + da) (3) 
k,=a9+b, (4) 
k; = ab, (5) 


Die Koeffizienten sind positiv und reell und kenn- 
zeichnen die Eigenschaften des Filters. Die Filter 
sind nach bestimmten Kriterien optimiert. 


Bei Bessel-Tiefpässen nimmt die Verstärkung von 
0Hz an mit steigender Frequenz monoton ab. Die 
Gruppenlaufzeit ist über einen großen Frequenzbe- 
reich konstant, d.h. die Phasenverschiebung ist in 
diesem Frequenzbereich proportional zur Frequenz. 
Das führt auf ein optimales Rechteckübertragungsver- 
halten. Die Sprungantwort zeigt kein Überschwingen. 


Butterworth-Tiefpässe haben einen Frequenzgang 
der Verstärkung, der im Durchlaßbereich relativ 
lange waagerecht verläuft und erst in der Nähe der 
Grenzfrequenz abknickt. Die Sprungantwort zeigt 
starkes Überschwingen. 

Tschebyscheff-Tiefpässe besitzen im Übergangsbe- 
reich vom Durchlaß- zum Sperrbereich den steilsten 
Abfall der Verstärkung. Dafür ist aber der Verlauf des 
Frequenzganges der Verstärkung im Durchlaßbereich 
wellig. Die Welligkeit ist konstant und wird vorgege- 
ben. Hier werden folgende Welligkeiten gewählt: 0,5; 
1; 2 und 3 dB. Tschebyscheff-Filter zeigen das stärk- 
ste Überschwingen bei der Sprungantwort von allen 
drei optimierten Filtertypen. 

Die Koeffizienten der Übertragungsfunktion für die 
optimierten Filter 3. Ordnung sind in der Tabelle 1 
zusammengestellt. Bild 1 zeigt einen Vergleich der 
Frequenzgänge der Verstärkung. 

Spiegelt man die Kurve des Frequenzganges der 
Verstärkung des Tiefpasses an der Grenzfrequenz, 
d.h. ersetzt man & durch 1/Q, P durch 1/P und v, 
durch v, (Verstärkung bei der Frequenz f = ® Hz), so 
erhält man die Kurve für den Hochpaß. Aus der Über- 
tragungsfunktion des Tiefpasses 3. Ordnung Gl. (1) 
wird die Übertragungsfunktion des Hochpasses: 
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Charakteristik 


Tabelle 1. Koeffizienten der optimierten Filter 3. Ordnung 















































Bessel 0,9996 | 0,4772 | 1,7556 | 1,2329 
Butterworth 1,0000 | 1,0000 

Tschebyscheff 1,8636 0,6402 | 1,1931 | 2,5038 | 2,3862 | 2,2235 
Welligkeit: 0,5 dB 

Tschebyscheff 2.2150 [0,212 1,2057 | 2,7598 | 2,4114 | 2,6713 
Welligkeit: 1,0 dB 

Tschebyscheff 2,7994 | 0,4300 | 1,2036 | 3,2294 | 2,4073 | 3,3694 
Welligkeit: 2,0 dB 

Tschebyscheff 3,3496 | 0,3559 | 1,1923 | 3,7055 | 2,3844 | 3,9937 
Welligkeit: 3,0 dB 














Bild 1. Frequenzgänge von Tiefpässen 3. Ordnung: a) 
Bessel, b) Butterworth, c) Tschebyscheff mit 3 dB Wellig- 
keit 


Vo 


u — TE aa a ee 
ame is La 4 
p p pP R® PB 


3 Komplexe Frequenzebene 


Aus der Lage der Pole und Nullstellen einer Über- 
tragungsfunktion in der komplexen Frequenzebene 
läßt sich auf die Systemeigenschaften (Frequenzgang 
der Verstärkung, Sprungantwort, Gruppenlaufzeit, 
Stabilität u.a.) schließen [2, 3]. Zu diesem Zweck 
wird der p-Operator erweitert und auf die Grenzfre- 
quenz w, normiert. 

pP [02 WW 
P = uw, = w + in. (7) 

Die Übertragungsfunktion des Tiefpasses Gl. (1) 

besitzt keine Nullstellen, aber 3 Polstellen. 


ER: GE (8) 


Die Polstelle P, liegt auf der negativen reellen 
Achse (passiver Charakter). 


u ee 
a u u. 3; 


Das konjugiert komplexe Polpaar P, , kennzeichnet 
den aktiven Charakter. In Bild 2 sind die Polstellen 
der optimierten Tiefpässe 3. Ordnung grafisch darge- 
stellt. Man erkennt, daß alle Pole in der linken Hälfte 
der komplexen Frequenzebene liegen, so daß die 
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Systeme grundsätzlich stabil sind. Die Lage der kon- 
jugiert komplexen Polpaare gibt Auskunft über die 
relative Stabilität oder Dämpfung eines Systems. 
Dadurch ist es möglich, auf das Verhalten des Filters 
bei Ausgleichsvorgängen zu schließen, d. h. wenn an 
den Eingang eine Sprungfunktion gelegt wird. Die 
relative Stabilität ist um so größer, je weiter das 
konjugiert komplexe Polpaar von der imaginären 
Achse entfernt ist und je kleiner der Winkel ist, unter 
dem das Polpaar zur negativen reellen Achse liegt. 


Das Filter mit der größten Stabilität ist das Bessel- 
Filter. Es eignet sich daher am besten zur Übertra- 
gung von Rechteckimpulsen. Bei den Tschebyscheff- 
Filtern wird die Stabilität mit zunehmender Wellig- 
keit der Verstärkung im Durchlaßbereich geringer. 
Zwischen den Polen des Bessel-Filters und der 
Tschebyscheff-Filter liegen die Pole des Butterworth- 
Filters auf einem Halbkreis. 


Bild 2. 
Polstellen 
der Tiefpässe 
3. Ordnung 
in der 
komplexen 
Frequenz- 
ebene: 

a) Bessel, 
b) Butter- 
worth, 

c) Tscheby- 
scheff mit 
Welligkeit 
0,5 dB, 

d) Tscheby- 
scheff mit 
Welligkeit 
3 dB 


6 


# 
U 


Ser! 
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4 Tiefpaßschaltungen 


Bei allen hier behandelten Filtern wird als aktives 
Element ein Operationsverstärker verwendet. Dieser 
wird als ideal angenommen, so daß sich die Berech- 
nungen einfacher gestalten. Bei der Dimensionierung 
der Filter sollte abgeschätzt werden, welchen Einfluß 
der ausgewählte reale Operationsverstärker auf das 
Filterverhalten hat. Die für die Schaltungsberech- 
nung wichtigsten Daten des idealen Operationsver- 
stärkers sind: 


Leerlaufverstärkung v-x% (10) 
Differenz-Eingangswiderstand m=*Q 
Ausgangswiderstand n=08% 
Bandbreite f=0..® Hz 


Damit wird der in den Operationsverstärker hin- 
einfließende Strom gleich Null. Wegen v = U,/Un = 
© (U, = Ausgangsspannung, Un = Differenz-Ein- 
gangsspannung) strebt bei endlichem U, die Span- 
nung Un gegen Null. 

Alle folgenden Filterschaltungen ergeben sich — 
wie oben erwähnt - aus den Schaltungen 2. Ordnung 
durch Voransetzen eines passiven RC-Gliedes. 


4.1 Tiefpaß mit Mehrfach-Gegenkopplung (MGK) 





Bild 3. Tiefpaß 3. Ordnung mit Mehrfach-Gegenkopp- 
lung 


Für die in Bild 3 gezeichnete Tiefpaßschaltung 
erhält man folgende Knotenpunktsgleichungen: 








Man erkennt, daß es sich der Form nach um ein 
Tiefpaßfilter 3. Ordnung nach Gl]. (1) handelt. Es ist 
möglich, mit der MGK-Schaltung eine Verstärkung 
bei f = 0 Hz ungleich 1 zu realisieren, und zwar über 
die Wahl der Widerstände R,, R, und R.. Die in dieser 
Arbeit behandelten Filter sollen jedoch alle bei 0 Hz 
eine Verstärkung von 1 haben. Falls eine Pegelanhe- 
bung über den gesamten Frequenzbereich gewünscht 
wird, sollte dies getrennt vom Filter mit einem sepa- 
raten Verstärker bewerkstelligt werden. 

Setzt man v, = —1, so ergibt der Koeffizientenver- 
gleich der Übertragungsfunktionen Gl. (1) und (14) 
zuerst einmal 


R} + R, 
Rz 
Die Koeffizienten k,, k; und k, müssen über die 
Werte der Widerstände und Kondensatoren realisier- 
bar sein. Dies ist auch dann noch möglich, wenn die 
folgende Vereinfachung unter Berücksichtigung von 
Gl. (15) vorgenommen wird: 


= 1 (15) 





R3> R, 
=R u —eR (16) 
Dann wird aus Gl. (14) 
U C 


+4WR (+ C2)C5P?+2WIR’CH HC; Pt (17) 


Der Koeffizientenvergleich von Gl. (1) und Gl. 
führt auf die Beziehungen 


I WR +6([;) (18) 
k = kW RC, + 9)C; (19) 
k3 = 2@00 R’Cı Cala (20) 








Knoten 1 Eliminiert man C, und C,, so erhält man die kubische 
= © Gleichun 
Au = pCl.U, + ln (N) a 3 2 
R, A R, (wC,R) - 2k, (w,C,R) 
Knoten 2 + 3k,(W,C;R) -6k; =0 (21) 
nr = pLl,U, + Fr = Zu (12) Führt man die Filterkennung F, ein, 
Hier ist berücksichtigt, daß wegen Un = U, - U, = ne w CR (22) 
0 V bei U, = O V auch U, = 0 V wird. j 
Ensten 3 Zi so wird aus Gl. (21) 
2. - pC,U, 113) Fr —2KF + 3k,F, -6k,=0 (2) 
{A 
Aus den 3 Knotenpunktsgleichungen (11), (12) und 
(13) ergibt sich mit Gl. (2) die Übertragungsfunktion 
U Rı+R, RıR, RR, Rı R 
ee irren. Rz tu T R; C, -P 
(14) 
2 RıRzR, 2 3 3 
Fr w (R}R, +R;R, + R; IC Cz+{R, R,+R;R, IC,Cz PP &# w, R; R, R,CC, [; -«P 


61 





Analogtechnik 





Tabelle 2. Filterkennung für Tiefpässe und Hochpässe 
3. Ordnung 


a 2 rn — 










Butterworth 


Tschebyscheff 0,5 dB 0,4471 
1,0 dB 0,3896 
2,0 dB 0,3213 


3,0 dB 






Die positive reelle Nullstelle ergibt sich als Lösung 
dieser Gleichung. Sie ist abhängig von den Filterkoef- 
fizienten k,, k, und k;, d. h. von der Filtercharakteri- 
stik. Die Werte der Filterkennung für alle hier behan- 
delten Schaltungen sind in Tabelle 2 wiedergegeben. 
Damit ist es möglich, das Filter zu dimensionieren. 


C, ist frei ‚wählbar. Der Wert sollte jedoch so 
gewählt werden, daß alle Filterkondensatoren deut- 
lich größer als die Eingangskapazität und alle Wider- 
stände deutlich kleiner als der Eingangswiderstand 
des Operationsverstärkers sind. 

Aus Gl. (22) erhält man 





F 
R= — (24) 
WC 
Aus Gl. (18) folgt 
2k: = F, 
[l. = ——[ (25) 
: weh 
Aus Gl. (20) und Gl. (25) ergibt sich 
[= SEE E (26) 
Fr au) 


4.2 Tiefpaß mit Einfach-Mitkopplung (EMK) 
Die Einfach-Mitkopplungsschaltung nach Bild 4 
[4, 5] benötigt unter der Bedingung 


„= k=1 (27) 











Bild 4. Tiefpaß 3. Ordnung mit Einfach-Mitkopplung 
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die wenigsten Bauelemente. Dann ist RR=0Q% und 
R; kann jeden Wert außer 0 2 (Kurzschluß) anneh- 
men, also auch & ®. Dadurch entfällt auch R;. Ohne 
die Realisierung der Filterkoeffizienten zu beein- 
trächtigen, ist noch die Vereinfachung erlaubt: 
Rı — R, = R; =R (28) 

Die Knotenpunktsgleichungen führen auf die Über- 
tragungsfunktion: 


IC 


in 1+w,RIC,+3C)P+2w, RIC,+LIC,P’ 


e 


Ic 


| 3 
+W, RCC,C,P (29) 


Der Koeffizientenvergleich von Gl. (1) und Gl. (29) 
liefert 


kı =W;R IC; +36; ) (30) 
k, = 2WER? IC, + CIE, (31) 
k3 = w R’CıC2l; (32) 


Führt man wieder die Filterkennung F, nach 
Gl. (22) ein und eliminiert C, und C;, so erhält man 
aus den Gleichungen (30), (31) und (32) die kubische 
Gleichung 

Fo -Kıfu? +SkaFk = 3kz = 0 (33) 

In Tabelle 2 ist die Filterkennung F; als Lösung der 

Gleichung (33) angegeben. 


Gibt man wieder C, vor, so ist R nach Gl. (24) zu 
berechnen. Aus Gl. (30) erhält man 


kı- Fk 


[2 = —— ( (34) 
3 3F, 1 
Aus Gl. (32) und Gl. 34) folgt 
3kz 
= —— 1} (35) 
Fk (k, dos Fu) 


5 Hochpaßschaltungen 


Wie schon erwähnt, ergibt sich aus der Übertra- 
gungsfunktion des Tiefpasses Gl. (1) die Übertra- 
gungsfunktion des Hochpasses Gl. (4), wenn man P 
durch 1/P, & durch 1/2 und v, durch v. ersetzt. Dies 
bedeutet für die Schaltung, daß man Kondensatoren 
mit Widerständen und umgekehrt vertauschen muß. 


5.1 Hochpaß mit Mehrfach-Gegenkopplung (MGK) 


Die Schaltung von Bild 5 ist die Umkehrung von 
Bild 3. 
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Mit Hilfe der Knotenpunktgleichungen erhält man 
wieder die Übertragungsfunktion. Dabei stellt sich 
heraus, daß zur Vereinfachung die folgende Bezie- 
hung eingeführt werden darf, ohne daß sich irgend- 
eine Beschränkung in der Realisierung der Filterko- 
effizienten kı, k, und k; ergibt. 


(36) 


Damit lautet die Übertragungsfunktion nach Ein- 
führung von Gl. (2) 


U j 
a er ea 
3 


le WEILER, R,JP 
(37) 





1 1 107 1 1 
ra Re ee, Pi] 
wER,[R, 3 W, ER.R,R, P 
Der Koeffizientenvergleich von Gl. (4) und Gl. (37) 
führt auf die Beziehungen 


i51 3 

ku, = — | — + — 

3 ln | 
1 RE 

ee 
wWERZLRı Rz 


«0 
kw. CRARZR, 


(38) 


(39) 


k; 


Eliminiert man R, und R,, so erhält man die kubi- 
sche Gleichung 


k k 
(WER,)” - Ts (WER. + tw CR,] 


PR ER 
Lök; 
Führt man die Filterkennung F; ein, 
so wird aus Gl. (41) 
K K 1 
ı Ba. Me. N. n 
FT zT za, m 


In Tabelle 2 ist die Filterkennung F; als Lösung der 
Gleichung (43) für die optimierten Filter angegeben. 

Gibt man C vor, so läßt sich R, nach Gl. (42) be- 
rechnen 


Fk 
R, = Fr (44) 
Aus Gl. (38) erhält man 
12F, (as) 


°F Nw,L 
Aus Gl. (40) und Gl. (45) folgt 
„mei (46) 
? ABkzF? WC 


5.2 Hochpaß mit Einfach-Mitkopplung (EMK) 


Die Tiefpaßschaltung von Bild 4 führt mitR,=0 2 
und R; = © Q auf die Hochpaßschaltung von Bild 6. 
Hier ist festgelegt 





v.=k=1. (47) 
Führt man die Vereinfachung (48) 
C, — G, = G; = 
ein, so erhält man die Übertragungsfunktion: 
v-a. {+ BEE 5 BAER 
U, WC R, R; IP wc R3 
(49) 


1 1 1 1 
ER user era 
R; Rz | P Ww;c RıRzRR3 P 


Der Koeffizientenvergleich von Gl. (4) und Gl. (49) 
liefert 


u I! 3 
En] vr ae abe (50) 
\ w,[ © =] 
2 1 1 
ee U 
: w. D ae: 4 (51) 


ee we 
WÜRRR; 


Führt man die Filterkennung nach Gl. (42) ein und 
eliminiert R, und R,;, so erhält man aus den Gleichun- 
gen (50), (51) und (52) die kubische Gleichung 

Re RE. Zu We IE 
Ka tz, 
In Tabelle 2 ist die Filterkennung F, als Lösung 
der Gleichung (53) angegeben. 

Gibt man C vor, so ist R, nach Gl. (44) zu berech- 
nen. Aus Gl. (48) erhält man 


E 3F, 
(KıFk -1)w;C 


=0 (53) 


R, (54) 








Bild 5. Hochpaß 3. Ordnung mit Mehrfach-Gegen- 
kopplung 
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Aus Gl. (52) und Gl. (54) folgt: 7 Realisierung von Bandpässen 
a1 und Bandsperren 
FE Dee, (55) 
3kzF, WC Schaltet man einen Tiefpaß (TP) und einen Hoch- 


paß (HP) hintereinander, so erhält man einen Band- 
paß (BP), Bild 7. 
6 Berechnungsunterlagen 


Die in den vorangegangenen Kapiteln ermittelten Die Übertragungsfunktion des Bandpasses ergibt 
Ergebnisse sind in den Tabellen 3 und 4 übersicht- sich als Produkt der Übertragungsfunktionen von 
lich zusammengestellt. Damit ist es ohne große Vor- Tiefpaß und Hochpaß. Die laufende Frequenz f wird 
kenntnisse relativ einfach, die Filter zu dimensio- bei Tiefpaß und Hochpaß auf die jeweilige Grenzfre- 
nieren. quenz normiert. Es ist sinnvoll, v, = v. = 1zu wählen. 


Tabelle 3. Filterkoeffizienten k, und enden u für else und ande 3. Ordnung 


ve] m Et Air Filteraı BP, FE En ng 
Br zu 3 lEERzy E 
ii ee z FRE De Wh 



































































































MGK 2,3186 
Tiefpaß 
EMK 0,9914 
Bessel 1,7556 1,2329 0,3608 
MGK 0,2156 
Hochpaß 
1,0087 
MGK 2,5747 
Tiefpaß 
EMK 1,3926 
Butterworth 2,0000 2,0000 1,0000 
MGK 0,1942 
Hochpaß 
EMK 0,7181 
se nl a 
| MGK 4,0535 
Tiefpaß 
Tschebyschefj EMK 2,2368 
Welligkeit: 0,5 dB 2,5038 2,3862 2,2235 —- 
MGK 0,1233 
Hochpaß 
| EMK 0,4471 
MGK 4,7061 
Tiefpaß 
Tschebyscheff EMK 2,5669 
Welligkeit: 0,5 dB 2,7598 2,4114 2,6713 
MGK 0,1062 
Hochpaß 
EMK 0,3896 
MGK 5,8147 
Tiefpaß 
Tschebyscheff EMK 3,1126 
Welligkeit: 2,0 dB 3,2294 2,4073 3,3694 
MGK 0,0860 
Hochpaß 
EMK 0,3213 
6,8775 
Tiefpaß ! 
Tschebyscheff EMK 3,6296 
Welligkeit: 3,0 dB 3,7055 2,3844 3,9937 
MGK 0,0727 
Hochpaß 
| EMK 0,2755 
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TP 











Bild 9. Blockschaltung einer Bandsperre 


4 Bild 8. Frequenzgänge von Tiefpaß, Hochpaß und Bandpaß 








Yo 


ec ee (56) 
1+kıPrp + kzPıp + kzPrp 


Voo 


3 


3 
Php Php Pyp 


Tabelle 4. Dimensionierungsvorschriften für Tiefpässe 
und Hochpässe 3. Ordnung 


ER Dr IR I TC. SE 
F, 


Mehrfach-Gegenkopplung 
Er ee 
R „(2k,-F,) 




















C, 
2 
FZIk;-F,) 









Hochpaßschaltungen v„= 1 






kkı Fi 
KEKSFE WC 





12F, 
(kkı Ft) wel 








3F, 
(Kal) wgl 









pe 








f 

Pre = 2” Fore (57) 
N ROBBE; 

Pyp = Ryp = J f (58) 
gHP 


Aus Bild 8 kann man entnehmen, daß der aus Tief- 
paß- und Hochpaß-Frequenzgängen resultierende 
Frequenzgang der Verstärkung des Bandpasses 
Grenzfrequenzen besitzt, die etwas zur Bandmitte 
verschoben sind. Die Verschiebung nimmt jedoch mit 
zunehmender Bandbreite ab. 

Schaltet man einen Tiefpaß und einen Hochpaß 
parallel und addiert die Spannungen an den Ausgän- 
gen, z. B. mit einem Umkehraddierer, so erhält man 
eine Bandsperre (BS), Bild 9. 


Die Übertragungsfunktion der Bandsperre lautet: 


V, 
V=- + 
2 3 
1+ kp, + k,P?, + k,P, 
". (59) 
ee & + 
Pup Pup Pip 


Auch hier gelten die Gleichungen (57) und (58). 
Zweckmäßigerweise wählt man ebenfalls v,=v»=1. 


Tabelle 5. Bauelementewerte zur TP-EMK-Schaltung in 
Bild 11 





ar 
Charakteristik kQ nF nF nF 
Bessel 3,40 4,64 6,81 1,18 
Butterworth 4,75 4,64 11,8 0,681 
Tschebyscheff 8,87 4,64 29,4 0,115 


Welligkeit: 1 dB 
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Tschebyscheff mit 1 dB Welligkeit 











Bild 11. Tiefpaßschaltung, bei dem das Einschwing- 
verhalten untersucht werden soll 


< Bild 10. Frequenzgang von Tiefpaß, Hochpaß und 
Bandsperre 


f In 





| Bild 12. Sprungantwort von Tiefpässen 3. Ordnung mit f, = 10 kHz, Signalfrequenz 833 Hz: a) Bessel, b) Butterworth, c) 





Wie aus Bild 10 zu erkennen, sind die Grenzfre- 
quenzen der Bandsperre gegenüber den Grenzfre- 
quenzen der Teilfilter Tiefpaß und Hochpaß geringfü- 
gig zur Mitte des gesperrten Bereichs verschoben. 


8 Messung des Einschwingverhaltens 
von Tiefpässen 


Berechnungsbeispiel: Tiefpaß 3. Ordnung 

Charakteristik: Bessel 
Butterworth 
Tschebyscheff, 
1 dB Welligkeit 

Grenzfrequenz 10 kHz 

Einfach-Mitkopplungsschal- 

tung (EMK) 

gewählt: GC, = 4,64 nF 


Mit Hilfe der Berechnungstabellen 3 und 4 erhält 
man für die in Bild 11 wiedergegebene Einfach-Mit- 
kopplungsschaltung die Bauelemente der Tabelle 5. 


Bild 12 zeigt ganz deutlich die Unterschiede der 
einzelnen Filter-Charakteristiken. Wie in Abschnitt 2 
bereits ausgeführt, besitzt das Bessel-Filter optimales 
Rechteckübertragungsverhalten, d.h. es hat kein 
Überschwingen bei der Sprungantwort. 


Prof. Dipl.-Ing. Jürgen Schulze 
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Steilflankige aktive Filter mit FDNRs 


1 Einführung 


Aktive Filter höherer Ordnung werden üblicherweise 
aus Grundgliedern 1. und 2. Ordnung zusammengesetzt 
[1]. Die Filtercharakteristiken, die sich dabei ergeben 
(Bessel, Butterworth, Tschebyscheff), sind jedoch für 
viele Anwendungen noch nicht optimal: Der Übergangs- 
bereich zwischen dem Durchlaß- und dem Sperrbereich 
ist zu breit. 

Weitaus bessere Eigenschaften weisen die sogenann- 
ten „elliptischen‘“ oder „Cauer-Filter‘“ auf. Durch zusätz- 
liche Nullstellen der Übertragungsfunktion im Sperrbe- 
reich lassen sich weitaus steilere Übergänge erzielen. In 
Form von LC-Filtern lassen sie sich relativ leicht auf- 
bauen, die Dimensionierung ist Tabellenwerken wie [2] 
zu entnehmen. Spulen sind jedoch nur im Hf-Bereich 
sinnvoll einzusetzen, im Nf-Bereich sind aktive RC- 
Schaltungen mit Impedanzkonvertern (Gyratoren usw.) 
günstiger. Um dabei die Anzahl der aktiven Elemente 
(Operationsverstärker) so gering wie möglich zu halten, 
führt man zweckmäßigerweise eine Transformation 
durch, wobei sich die sogenannten „FDNRs“ (frequency 
dependent negative resistors), frequenzabhängige nega- 
tive Widerstände, ergeben. Die günstigen Eigenschaften 
des LC-Filters wie minimale Toleranzempfindlichkeit 
bleiben dabei erhalten. 


2 Elliptische Filter (Cauer-Filter) 
2.1 Eigenschaften und Aufbau 





Bild 1 zeigt den grundsätzlichen Verlauf der Durch- 

laßkurve von elliptischen Filtern. Dabei ist eine Normie- 
rung der Frequenzskala auf die Durchlaßfrequenz fc 
vorteilhaft: 
Q= f/fo (1) 
Elliptische Filter sind gekennzeichnet durch eine kon- 
stante Welligkeit an im Durchlaßbereich 0 < Q <= 1 
sowie durch eine bestimmte minimale Dämpfung as im 
Sperrbereich oberhalb der Sperrgrenze Q3. Sie besitzen 
bei gleicher Filterordnung eine wesentlich höhere 
Sperrdämpfung bzw. Flankensteilheit als Filter ohne 
Nullstellen. 

In Bild 2 sind zwei äquivalente passive LC-Schaltun- 
gen von elliptischen Filtern (mit ungerader Ordnung) 
dargestellt. Die Grunddämpfung beträgt dabei generell 
6 dB. Tabellierte Bauteilwerte sind in verschiedenen 
Literaturstellen zu finden, z. B. in [2]. Von besonderer 
Bedeutung für die Praxis sind Filter der Ordnung n 25 
mit Sperrdämpfungen as = 40 dB und Sperrgrenzen Rs 
— (1.1...3,0). Einige Beispiele sind in den Tabellen 1...4 
zusammengefaßt. 


2.2 Filter mit maximal geebneter Gruppenlaufzeit 





Mit der gleichen Schaltungsstruktur sind auch Filter 
mit maximal geebneter Gruppenlaufzeit realisierbar [6]. 


Sie weisen zwar keine so hohe Flankensteilheit wie 
elliptische Filter auf, zeigen jedoch keine Welligkeit im 
Durchlaßbereich und kein Überschwingen der Sprung- 
antwort im Zeitbereich. Einige Beispiele sind in 
Tabelle 5 ausgewiesen. 


2.3 Aktives FDNR-Filter 


Um aus dem LC-Filter nach Bild 2b ein aktives Filter 
zu erhalten, gibt es verschiedene Lösungswege [4]. Ver- 
gleichsuntersuchungen [3] haben gezeigt, daß die hier 
beschriebene FDNR-Lösung die günstigsten Realisie- 
rungs- und Übertragungseigenschaften liefert. 

Man erhält das FDNR-Filter aus dem LC-Filter in 
Bild 2b, indem man formal alle Impedanzen mit einem 
Faktor k/p multipliziert, wobei p = 0 + jw den komple- 
xen Frequenzparameter darstellt mit » = 2nf [4]. Bild 3 
faßt die Transformation der Bauelemente zusammen, 
Bild 4 zeigt ein aus dem LC-Referenzfilter nach Bild 2b 
abgeleitetes FDNR-Filter. Die Spannungs-Übertragungs- 
funktionen, insbesondere U,/U, bleiben unverändert; 





Durchlaß- 
bereich 


Sperrbereich 





F 





[=] 
[7 





Übertragungsmaß indB — 


1 NAT oz 


Frequenz — 


Bild 1. Typischer Amplitudenfrequenzgang eines elliptischen 
Tiefpaßfilters. Die Grunddämpfung bei symmetrischer LC- 
Realisierung beträgt 6 dB 





® Lz L, 








Bild 2. LC-Schaltungen von elliptischen Filtern (ungeradzah- 
liger Ordnung): a) mit minimaler Anzahl von Induktivitäten, 
b) mit minimaler Anzahl von Kapazitäten 
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Induktivitäten werden zu Widerständen R, Widerstände 
werden zu Kapazitäten C und Kapazitäten werden zu 
„Superkapazitäten“ („FDNRs“) D: 


1 BR: 
ar Pr (2) 
Eine Superkapazität D ist dabei mit der in Bild 5 ausge- 
wiesenen Schaltung realisierbar mit 


GıCsR;R ; 
De nn D (3a) 


Ohne Beschränkung der Allgemeinheit können beide 
Kondensatoren gleich groß gewählt werden (Cı = GC; = 
C) sowie die Widerstände R, = R;, damit folgt 


D= C’Rp (3b) 


Der Wert der Superkapazität ist somit über den Wider- 
stand Rp einstellbar. Für eine hohe Aussteuerbarkeit ist 
weiterhin 


R,=R;=Rp (4) 


günstig, d.h. es können auch alle drei Widerstände 
gleich groß gewählt werden. 


R=kL C= 


3 Filtertabellen 


Entsprechend den LC-Filtertabellen werden im fol- 
genden die auf @ = f/fs = 1 und GC = G, = 1 F normierten 
Bauelemente r und d für die Realisierung als FDNR- 
Filter angegeben. Weiterhin ist eine Beschränkung auf 
ungeradzahlige Filterordnungen n günstig, für den 
Selbstbau und die ins Auge gefaßten Anwendungen 
reicht meist n = 5...11. Die tatsächlichen Bauteilwerte C, 
R und D sowie die Frequenzen f ergeben sich aus 

C k 1 


I=0 6 k=- Retro Du: SE (5) 


LC- Filter FDNR Filter 


Induktivität Z=pL Widerstand Z 


Widerstand Z=R | Kapazität z=- 


L 
T 


Super - 
kapazität Z-= 
(FDNR) 


K 


Kapazität Z pt 


a, 
pc 
Bild 3. Transformation der Bauelemente des LC-Filters in die Bau- 


elemente des äquivalenten FDNR-Filters 
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Bild 4. Zum LC-Filter nach Bild 2b äquivalentes FDNR-Filter 
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Bild 5. Realisierung 
einer geerdeten 
„Superkapazität“ D 
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dabei bedeutet C, = 1 F, C den Wert des Eingangs- bzw. 
Abschlußkondensators und fc die Filtergrenzfrequenz 
(Durchlaßgrenze). Den Wert für Rn des FDNR erhält man 
entweder aus Gl. (3b) zu 


Be) 
Rp —— 00 (6a) 
oder speziell für C; = GC; = C aus 
k 
Rp — d ° Znfe (6b) 


Das Impedanzniveau des Filters, d. h. C bzw. k, sollte für 
eine optimale Dynamik gemäß 


1 C 


— Ins: 1 
k > a v2 “ ax Amax2stfc 7) 
gewählt werden [5]. Darin bedeutet d,..x den größten im 
Filter vorkommenden Wert von d, Imıx den maximalen 
Ausgangsstrom und U,.x die maximale Ausgangsspan- 
nung der verwendeten Operationsverstärker. 

Die Tabellen enthalten weiterhin die normierten 
Sperrstellenfrequenzen Q,;, mit deren Hilfe die einzel- 
nen FDNRs gegebenenfalls abgeglichen werden können. 


4 Dimensionierungsbeispiel 


Als Beispiel soll ein Filter mit folgenden Anforderun- 
gen dimensioniert werden: 


Welligkeit im Durchlaßbereich ap < 0,2 dB 
Sperrdämpfung as > 40 dB 
Durchlaßgrenze mindestens fs = 12,5 kHz 
Sperrbereich oberhalb fs = 20 kHz. 


Ein derartiges Filter kann etwa als Antialiasing- und 
Rekonstruktions-Tiefpaß für PCM- oder CCD-Schaltun- 
gen erforderlich sein. 








Analogtechnik 





Tabelle 1. Normierte FDNR-Filterelemente für elliptische Tabelle 3. Normierte FDNR-Filterelemente für elliptische 
Tiefpässe 5. Ordnung Tiefpässe 9. Ordnung 


ee | Welligkeit |Sperrdämpfung | Sperrfrequenz n in Em 
[02 ap 5 
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Tabelle 2. Normierte FDNR-Filterelemente für elliptische 
Tiefpässe 7. Or 
p D dnung 0.28 oB 68.9 oB 1.132 201g gezaet 
. Fr 6:1.1361 6:1.140 
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6:12.47 Tabelle 4. Normierte FDNR-Filterelemente für elliptische 
Tiefpässe 11. Ordnung 
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Aus Tabelle 1 entnimmt man das Filter mit an = 
0,099 dB, as = 43,1 dB und Rs = 1,494. Man kann die 
tatsächliche Durchlaßgrenze fp mit 


fp =13 kHz (8) 
wählen, woraus die Sperrgrenze fs = Qs - fn folgt 
fs = 19,4 kHz. (9) 


Die Maximalwerte der vorgesehenen Verstärker werden 
2.B. mit Inax = 5 mA und U„n.ax = 10 V angenommen. 
Zusammen mit dnax = 1,2138 folgt aus Gl. (7) das Impe- 
danzniveau zu C = 3,566 nF, wobei günstigerweise der 
nächstniedrigere Normwert gewählt wird, 


C=3,3nF, k= 0,2804 x 10°. (10) 


Mit diesem Kapazitätswert kann das gesamte Filter ein- 
schließlich der beiden FDNRs realisiert werden. Aus 
Gl. (5) und den normierten Widerstandswerten r; erge- 
ben sich die Filterwiderstände zu 


Diese Widerstände werden zweckmäßigerweise mit 
<1% Toleranz realisiert. Aus Gl. (6b) folgen die FDNR- 
Widerstände Rpı und Rp, Zu 


Rpı = 41679 Rp = 31972 


und aus Gl. (4) folgt für die restlichen FDNR-Elemente 
Ro =R; = 3,9 kQ, Ra = Ra; = 3,3 kQ. (13) 


(12) 


Bild 6 zeigt das Filter mit Eingangspuffer- und Aus- 
gangstrennverstärker. Dafür können auch bereits beste- 
hende Verstärkerstufen herangezogen werden. Das Filter 
muß niederohmig angespeist werden und hochohmig 
abgeschlossen sein. Das Schaltbild enthält weiterhin die 
für den Gleichstrom-Arbeitspunkt erforderlichen Wider- 
stände Rı und R;. Für einen Durchlaßbereich des Filters 
bis f> 0 gilt die Dimensionierung 

Rp — Ra + Rs (14) 
mit Rs als Summe der Filter-Längswiderstände Rı + Rz 
+.... In Bild 6 beträgt Rs = 11,878 kQ. Allgemein soll Rı 
im Bereich von 5...20 : Rs gewählt werden, bei zu klei- 
nen Werten tritt eine Erhöhung der Welligkeit ap im 
Durchlaßbereich ein. Entfällt R,, erhält das Filter 
zusätzlich eine Hochpaßcharakteristik 1. Ordnung (was 
in einigen Anwendungsfällen durchaus erwünscht sein 
kann) mit der Grenzfrequenz fi, 


er 


AnR;C (2a) 


Die beiden Abschlußkondensatoren C können bis zu 
5...10 % Toleranz aufweisen, dies führt vorwiegend zu 
einer Änderung der konstanten Grunddämpfung von 
6 dB. Die Werte D der Superkapazitäten sollten je nach 
Frequenzganganforderung auf 1...2 % eingehalten wer- 
den. Dies ist auf zwei Arten möglich: 

Erstens: engtolerierte (1 %) Kondensatoren C,; und G;; 
sowie engtolerierte (1%) Widerstände R,,, R,; und Rp; 
zweitens: Kondensatoren größerer Toleranz (5...10 %) 
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und Abgleich über Rp;. Dieser Abgleich ist äußerst ein- 
fach über Messung der Übertragungsnullstellen f,; = 
Q.; fe durchführbar. 

Als besonderer Vorteil des gewählten FDNR-Konzepts 
ist der geringe Einfluß der realen Verstärker zu werten, 
so daß auch preiswerte Operationsverstärker einsetzbar 
sind. 

Generell sind Operationsverstärker mit hochohmigen 
Eingangsstufen, z. B. FET-Typen, vorzuziehen, sofern 
sie genügend rauscharm sind (e, < 20 nV/\VHz). Damit 
sind Filter bis 20 kHz Grenzfrequenz mit einer Dynamik 
von über 110 dB (bei +15 V Betriebsspannung) pro- 
blemlos erreichbar [3]. 

Bei einigen Verstärkertypen, etwa mit hoher Transit- 
frequenz oder bei Zweifach-Ausführungen, können bei 
kapazitiver Belastung Eigenschwingungen auftreten. 
Diese sind am Filterausgang meist kaum meßbar, führen 
aber intern zu Intermodulationsverzerrungen und 
bewirken vor allem eine signifikante Verschiebung der 
betreffenden Nullstellenfrequenz. Mit kleinen Kompen- 
sationskondensatoren Cx — (5...15) pF parallel zu R;; 
(des i-ten FDNRs) können derartige Eigenschwingungen 
sicher unterbunden werden. Dipl.-Ing. Paul Skritek 
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Bild 6. Gesamtschaltung eines FDNR-Tiefpaßfilters 5. Ord- 
nung mit Trennverstärkern und Gleichspannungs-Zuführung 
(Ry, R;) 
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Steilflankige Trennung von hohen 
und tiefen Frequenzen 


1 Problemstellung 


Breitbandige Signale in hoch- und niederfrequente 
Anteile aufzuteilen, bereitet unter normalen Umstän- 
den keinerlei Schwierigkeiten. Komplizierter wird 
das Problem allerdings, wenn als zusätzliche Bedin- 
gung gefordert wird, daß die Summe der Ausgangssi- 
gnale exakt gleich dem Eingangsignal sein soll. Derar- 
tige Hoch-/Tiefpaßfilter werden auch Konstantspan- 
nungsfilter genannt. Ein typisches Anwendungsbei- 
spiel dafür sind aktive Mehrweg-Lautsprechersy- 
steme mit getrennten Endverstärkern für Hoch- und 
Tieftöner. 


Werden Hoch- und Tiefpaßfilter der üblichen Art 
verwendet, so ist die geforderte Bedingung nur bei 
Filtern 1. Ordnung erfüllt. Deren Steilheit reicht 
jedoch für viele Anwendungen nicht aus. Bei Filtern 
2. oder noch höherer Ordnung ergibt sich im 
Bereich der Trennfrequenz eine nicht zu vernachläs- 
sigende Differenz. Es wird deshalb von den meisten 
Autoren vorgeschlagen, dieses „Loch“ im Frequenz- 
gang durch Verwendung von mehr oder weniger 
komplizierten zusätzlichen Filtern, meist Bandpäs- 
sen, wieder auszugleichen. Bei kritischer Betrach- 
tung solcher Vorschläge fallen einige verbesserungs- 
würdige Punkte auf: 


1. Die Korrektur ist je nach Filtertyp (Bessel, Butter- 
worth usw.) nicht durchführbar, da die Bestim- 
mungsgleichungen für die Komponenten nur für 
einige wenige Koeffizienten der verwendeten Nen- 
nerpolynome lösbar sind. 


2.Das Zusammenschalten des Korrekturnetzwerkes 
zu Hoch- oder Tiefpaß verschlechtert die Steilheit 
des Frequenzganges im Sperrbereich erheblich. So 
liefert z. B. ein Tiefpaß 2. Ordnung, der normaler- 
weise mit 12 dB/Oktave im Sperrbereich abfällt, 
nach der Korrektur nur noch eine Steigung von 
-6 dB/Oktave; ein Wert, der zu niedrig liegt, um 
eine Anwendung des Prinzips sinnvoll erscheinen 
zu lassen. 


Hier wird ein einfacher Weg zur Lösung dieser 
Probleme gezeigt. 


2 Konstantspannungsfilter 2. Ordnung 


Unter Beibehaltung der bekannten Nennerpoly- 
nome geht man von der normierten Übertragungs- 
funktion eines Tiefpasses (hier 3. Ordnung) aus 
U, a 1 Br [09) 

U 1+aP+3P+aP’ P=j Op 1) 
und zerlegt die auf die Amplitude Eins normierte 
Eingangsspannung folgendermaßen: 


1+ a,P 


= a>P? + a,P° 
1+&P + aP? + a,P° ” 


1 - - 
1+.a,P + »P? + a,P° 


= U,+ Uy (2) 


Interpretiert man die beiden Terme als Ausgangs- 
spannungen eines Filters mit Tief- bzw. Hochpaßcha- 
rakteristik, so bleibt auf einfache Art und Weise die 
Summe der beiden Filterausgangssignale konstant 
und keinerlei Information des Eingangssignales geht 
verloren. 


Zur schaltungstechnischen Realisierung werden 
die Ausdrücke umgeformt. Bekannterweise lassen 
sich die Nennerpolynome der Tiefpässe in Faktoren 





U, R, R, 





Bild 1. U) 
Übliches aktives 
Tiefpaßfilter 


2. Ordnung 





Bild 2. 
„Bilinear“-Filter 
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Bild 3. Den hochfrequenten Anteil erhält man durch Sub- 
traktion des niederfrequenten Anteils vom Eingangssignal 














zerlegen. Das vorliegende Polynom besitzt i. a. eine 
reelle und zwei komplexe Nullstellen, 

1+aP + 3P? + a,P? = 

(1+b,P)(1+cıP + c,P?) (3) 
und eine einfachere Zerlegung ist nicht mehr mög- 
lich. 

Die Übertragungsfunktion des korrigierten Tiefpas- 

ses läßt sich deshalb auch schreiben als 
(1 + aıP) 1 


U.= A+bP Grertop) 


(4) 

Der zweite Term in Gl. (4) stellt ein übliches Tief- 
paßfilter 2. Ordnung dar, das sich am einfachsten mit 
einem Operationsverstärker in Einfachmitkopplung 
realisieren läßt [3], wie Bild 1 zeigt. 


Dieses Filter besitzt die Übertragungsfunktion 


De ee ee Zen ) 
U, 1+ jwCılRı + Rz) - WRıR;CıC, 


Der Vergleich mit (4) liefert die Dimensionierungs- 
gleichungen für die Bauelemente: 


G C; 
Cı(Rı +R,) = ee ‚RıCıR;C, = T (6) 


Hierbei ist w, die 3-dB-Kreisfrequenz des Filters. 


Der erste Term in Gl. (4) läßt sich in ähnlich einfa- 
cher Weise darstellen durch die Schaltung in Bild 2: 


Diese besitzt den folgenden Frequenzgang (kurz 
„Bilinear“ genannt): 
Uo 1 5P joR,C; 


U I: oRC, (7) 


wobei gelten soll 
bi 


Wo 


R,C, = ‚R;C; = (8) 

Zur a des Eingangssignals an der Stelle &, 
in einen niederfrequenten und einen hochfrequenten 
Anteil benötigt man wegen Uy = 1 - U, lediglich drei 
Operationsverstärker mit der entsprechenden Be- 


schaltung (Bild 3): 


Das Übertragungsverhalten dieser Schaltung ist in 
Bild 4 graphisch dargestellt, und zwar einmal für ein 
Polynom mit den Koeffizienten 

a, = 1,7556, b, = 0,756, cı = 0,9996, c, = 0,4772, 
was einem Nennerpolynom 3. Ordnung nach Bessel 
entspricht (Kurve a), und zum anderen für 


a, = 3,bı = 1; = 2; = 1 (Kurve b). 


Dies stellt den Fall dreier entkoppelter RC-Glieder 
dar („Spezialfilter‘“ nach [1]). 


Man erkennt den wesentlichen Unterschied zu den 
bisher vorgeschlagenen Lösungen: Die asymptotische 
Steigung sowohl des Tiefpasses als auch des Hoch- 








Bild 4. Übertragungskurven der Schaltung nach Bild 3: 
a) mit a, = 1,7756, b; = 0,756, cı = 0,9996, c, = 0,4772 
(Bessel-Charakteristik) 
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b) mita, = 3,b, = 1,cı = 2, c, = 1 (entkoppelte RC-Glieder) 
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U) 








Bild 6. „State variable“-Filter 


Bild 5. Schaltungen mit „BiQuad“-Charakteristik 
a) mit einem Operationsverstärker 
U, b) mit zwei Operationsverstärkern 








passes beträgt 12 dB/Oktave bei symmetrischem Ver- 
lauf der Kurven. Weiterhin fällt die schon bekannte 
Überhöhung der Kurven in der Nähe der Übergangs- 
frequenz auf, diese ist beim Bessel-Typ stärker ausge- 
prägt, dafür fällt die Übertragungsfunktion dieses Fil- 
tertyps früher ab als die des „Spezialfilters“. Zu 
beachten ist, daß sich beim Bessel-Filter die Schnitt- 
frequenz der Kurven und die Übertragungsfrequenz 
@ der Rechnung um einen Faktor 1,45 unter- 
scheiden. 


Die Vorteile dieses Schaltungsprinzips sind offen- 
sichtlich: Aufgrund der theoretischen Herleitung 
erkennt man, daß sich die Korrektur für alle positiven 
und von Null verschiedenen Werte der Koeffizienten 
aı...a3, d.h. für alle Filtertypen durchführen läßt; sie 
liefert symmetrisch mit gleichen Steigungen abfal- 
lende Ausgangsspannungen; Phasenfehler treten 
nicht auf, da die Summe der beiden Ausgänge immer 
konstant der Eingangsspannung entspricht. 


3 Konstantspannungsfilter 3. Ordnung 


Obwohl die erzielten Ergebnisse im Übertragungs- 
verhalten, verglichen mit dem Schaltungsaufwand, 
schon überzeugend sind, gibt es sicher Anwendun- 
gen, wo eine Steilheit von 12 dB/Oktave nicht aus- 
reicht. 


Im folgenden wird gezeigt, daß durch die konse- 
quente Anwendung der Methode sich auch höhere 
Filtersteilheiten bei vertretbarem Aufwand erreichen 
lassen. 


Zum symmetrischen Aufteilen des Frequenzspek- 
trums in zwei Funktionen mit jeweils 18 dB/Oktave 


Steigung wird man notwendigerweise von einem 
Ausdruck 5. Ordnung in p ausgehen müssen. Im all- 
gemeinen besitzt das Polynom einer solchen Übertra- 
gungsfunktion neben einer reellen noch zwei konju- 
giert-komplexe Nullstellen, so daß bei einer Zerle- 
gung mindestens zwei quadratische Glieder im Nen- 
ner auftauchen. Da eine Steigung von 18 dB/Oktave 
einem Polynom vom resultierenden Grade 3 ent- 
spricht, bietet sich folgende Zerlegung an: 


_ autaPra ta to ta __,— 
(bo+bıP+bzP?) (cotcP+czP) (dotdP) 
aotaP+aP" | a ta, tasPT 


N N =U,+ U (9) 
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Bild 7. Übertragungskurven des Konstantspannungsfilters 
3. Ordnung 
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Es ist nun i.a. leider so, daß bei allen üblicher- 
weise verwendeten Nennerkoeffizienten auch die 
Terme im Zähler nur konjugiert-komplexe Nullstel- 
len besitzen und daß deshalb eine auch die Schaltung 
vereinfachende weitergehende Zerlegung in Linear- 
faktoren hier nicht mehr möglich ist. Gesucht wird 
jetzt eine vorteilhafte Umsetzung der Terme in Gl. (9) 
in eine Schaltung. Ein in der Literatur bereits oft 
behandelter Ausdruck ist der der sogenannten biqua- 
dratischen Übertragungsfunktion - in Anlehnung an 
das englischsprachige Schrifttum kurz „BiQuad“ 
genannt — 


a0 + a,P + a,P® 


Ug= + bp + b;P? 


(10) 


und man kann die Tiefpaßübertragungsfunktion U,, 
realisieren durch Hintereinanderschalten eines 
BiQuads und eines Tiefpaßfilters dritter Ordnung, 
was wiederum nach [4] in Abhängigkeit von den 
gewählten Koeffizienten dimensioniert wird. 


Es bleibt noch zu untersuchen, welche Möglichkei- 
ten zur Realisierung der BiQuad-Funktion vorliegen. 
Es werden Schaltungen angegeben, die mit einem, 
zwei oder drei Operationsverstärkern aufgebaut sind. 
Die Schaltungen nach Bild 5a und 5b besitzen beide 
das Übertragungsverhalten 


U _ Yı-Y _ Zii-Zr' 


U Y-Y Zzi-Z7 .. 


wobei die Admittanzen Yı die Kehrwerte der i.a. 
komplexen Impedanzen Z; sind [5]. 


Wählt man 
Yıs = pCı3 + Rıs' 


und 


ID 


Fr 





Y,=Y, = (pP!G," + R,)'! a 4 (12) 
so ergibt sich die Übertragungsfunktion 
(13) 
Un: _ R3., pP RıCıR;C, + p(Rı(Cı-G,) + R:G,) + 1 
U} Rı P’R;C3R;C, a5 P(R3(C;-C;) + R;CG,) + 1 


Da die Werte R,, C,, Rz, C, sowohl im Zähler wie im 
Nenner auftauchen, gestaltet sich die numerische 
Berechnung schwierig. Weiterhin sind die Schaltun- 
gen empfindlich gegenüber Bauteiletoleranzen; dies 
gilt ganz besonders für Bild 5a. 


Aus diesen Gründen wird hier ein anderes Schal- 
tungsprinzip vorgeschlagen, das diese Nachteile 
nicht kennt und auf dem „State-variable“-Prinzip 
aufbaut. Die Schaltung ist in Bild 6 dargestellt (vgl. 
auch [6]). 
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Die zugehörige Übertragungsfunktion lautet (Vor- 
zeichen beachten): 





j 2 R_nc..&), Rı 
U_ PRIEHRC + P (RC RR) + 
a | Rı 
P?RıCıR:C; + PRzC, + ni 
3 
(14) 


Die gewählte Anordnung kommt mit nur zwei Kon- 
densatoren aus, deren Werte vorgegeben werden kön- 
nen. Die restlichen Widerstandswerte erhält man 
sukzessive aus den Gln.: 


b BR, = b, 1 R, 


| St=b 
[070% e 


ur m 0Cı’ R; 








(15) 


R; a2 R; = b, 


a & _ Rı _ Rı 
ah U a ln Te ee nr = 
Die ak und bx entsprechen denen der Gl. (13), &o ist 
wieder die Übergangsfrequenz. 


Das Übertragungsverhalten einer Schaltung nach 
den Bildern 5a/b und 6 für Tief- und Hochpaßaus- 
gang, wobei letzterer wieder aus U, = 1-U, folgt, 
zeigt Bild 7. Für die Koeffizienten des Nennerpoly- 
noms wurden die entkoppelten RC-Gliedern entspre- 
chenden Werte benutzt. Die schon beim symmetri- 
schen 12-dB-Filter angestellten Betrachtungen gelten 
hier sinngemäß. Zusammenfassend kann gesagt 
werden: 


Die anfangs gestellten Forderungen an die Schal- 
tungen werden voll erfüllt. Die Filter liefern bei ver- 
tretbarem Bauelementeaufwand summenkonstante 
und deshalb von Phasenfehlern freie Ausgangsspan- 
nungen, sie sind symmetrisch mit wahlweise 12 oder 
18 dB/Oktave Steigung im Sperrbereich, und die 
Dimensionierung der Bauelemente läßt sich für alle 
Filtertypen leicht berechnen. Die Schaltungen besit- 
zen keine kritischen Bauelemente und sind in ihrem 
Übertragungsverhalten absolut stabil. 

Dipl.-Phys. Günter Herth 
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CCD-Filter 


1 Einführung 


CCD-(Charge-Coupled-Devices-), Schalter-Konden- 
sator- und digitale Filter repräsentieren gegenwärtig 
die bedeutendsten Technologien für monolithisch in- 
tegrierbare Filter |1, 2). Im folgenden sollen die wich- 
tigsten Systembeschreibungen, Entwurfsverfahren 
und Realisierungen für CCD-Filter betrachtet werden. 
Im Hinblick auf die technologischen Aspekte der La- 
dungsverschiebeelemente sei auf die Arbeiten 4,5 
hingewiesen. Für weitere Informationen enthält 4 54 
Literaturstellen. 

Monolithisch integrierbare Filter sind in der aktuel- 
len Übertragungstechnik von großer Bedeutung. Zwei 
Beispiele mit hohen Stückzahlen bilden Bandbegren- 
zungsfilter in PCM-Systemen und Filteraufgaben in 
der Textkommunikation, beispielsweise Bildschirm- 
text-Modems. CCD-Filter können vielfältige Aufga- 
benstellungen in einem Signalfrequenzbereich von 
etwa 100 Hz...10 MHz erfüllen. 


2 Systembeschreibungen für CCD-Filter 

CCD-Filter repräsentieren zeitdiskrete Systeme, in 
denen die zu äquidistanten Zeitpunkten einem konti- 
nuierlichen Signal entnommenen Abtastwerte wert- 
kontinuierlich verarbeitet werden. Die systemtheore- 
tische Beschreibung kann demgemäß mit den Verfah- 
ren der digitalen Signalverarbeitung erfolgen. Im Ge- 
gensatz zu digitalen Filtern erfordern die Ladungsver- 
schiebeschaltungen allerdings keine Analog-/Digital- 
und Digital-/Analog-Umsetzer. Deshalb sollen hier 
nur die wesentlichen Zusammenhänge zeitdiskreter 
Systeme zusammengestellt werden. 


2.1 Abtastung 

Bild 1a zeigt ein Abtastsystem mit dem kontinuier- 
lichen, bandbegrenzten Eingangssignal x({t) (Bild ıb). 
Das Abtasten durch den Schalter S zu äquidistanten 


mit der Abtastfrequenz f, führt am Ausgang zu einer 
Wertefolge y(k  T,) (Bild 16). Zur Vereinfachung wer- 
den die Wertefolgen im weiteren mit x(k) und y(k) be- 
zeichnet. Besonders günstig erweist sich das Be- 
schreiben des Abtastvorgangs durch Diracimpulse 
(Bild ıd). Es gilt ER 

xpkl= 2, xik)-ölt-K-Ta) (2) 

kn=ag 


Zur Untersuchung der Spektraleigenschaften des ab- 
getasteten Signals xp(k) wird auf Gl. (2) die Fourier- 
transformation angewendet. Besitzt x(t) das Spektrum 


x(jw). reaultient 3|: -jzuk & u (3) 
Xplio)= 2, xikl-e AB D Xilw-kuy)l. 


k:-© 
Das Abtasten des Signals: x(t) mit der Bandbreite B 
(Bild 2a) führt zu einem in der Abtastkreisfrequenz w, 
periodischen Spektrum Xp(jw) (Bild 2b). 

Um im CCD-Filter ein spektrales Überlappen der 
einzelnen Anteile von Xp(jw) zu vermeiden, muß das 
Abtasttheorem beachtet werden: 

fı > 2B (4) 
Die reale Abtastung verwendet selbstverständlich Im- 
pulse endlicher Dauer und Höhe. Eine Impulsfolge 
R: (Bild 3a) führt zu einer Signalbeschreibung 


k:-o 


xRlkl= 2, xiklrglt-kia) (5) 
k=:-©0 
mit dem Spektrum 
Xrljw) =Xpljw) Glw) (6) 


Hierin repräsentiert G(w) eine Gewichtsfunktion der 
Form 


ET, w 
sin 7) 
a en Tag 7) 
RT 


Bild 3b verdeutlicht diesen Sachverhalt. 


2.2 Modellkomponenten 








Zeitpunkten tsk- Tas k 1) CGCD-Filter können vorteilhaft durch die Elemente 
fa diskreter Signalflußgrafen beschrieben werden. Bild 
5 
a 1 y(t=k-Tal=ylk) 
a ı 38 
! b 
1 fin e 
UBER = ul aR Bild 1. 
a) Abtastung eines 
kontinuierlichen Si- 
gnals x({t). b) Konti- 
e nuierliches Ein- 
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te, d) Beschreibung 
der Abtastwerte d 
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4 Bild 2. Spektrale Charakteristik 

| ) deridealen Abtastung: a) Betrag 
x(jw)| | des Spektrums der Eingangs- 
größe, b) Periodisches Spektrum 


_ des abgetasteten Signals xy(k) 
Ä dh 








ne 
Ir 
b Xplw) | 
312 % ni 





4b enthält die Systembausteine Verzögerer, Koeffi- 
zientenmultiplizierer und Addierer. Die entspre- 
chenden Zeitbereichsrelationen sind jeweils an den 
Elementenausgängen angeschrieben. 
2.3 Systembeschreibung im Zeit- und 
Frequenzbereich 

Für ein lineares, zeitvariantes, diskontinuierliches 
System (Bilder 4a und b) besteht zwischen der Ein- 
gangsfolge x(k) und der Ausgangsfolge y(k) der Zu- 
sammenhang n 


yIk)= Day 'ylk-u) + 3 buxik-ul. 
u=1 H=0 
Zum Lösen derartiger Differenzengleichungen exi- 
stieren allgemeine Verfahren [6]. Die Arbeit [3] ent- 
hält hierzu ein einfaches Beispiel. 

Häufig werden CCD-Filter durch ihre Impulsant- 
wort charakterisiert. Die Kenntnis der Impulsantwort 
ermöglicht einen allgemeinen Eingangs-Ausgangs- 
Zusammenhang durch eine diskrete Faltungssumme 

K 
y(k)= 2, xlA)-hik-A), 
A=ko 
Zur Beschreibung im Frequenzbereich wird auf die 
Zeitgleichungen die Z- Transformation angewendet: 


Fiz) =z{ftk)} DT 


(8) 


kzkg (1). (9) 


(10) 





fl mn 1- 


Bild 3. Reale Abtastung: 
a) Impulsfolge R;{t), 
b) Spektrale Charakte- 
ristik der realen Ab- 
tastung 









2A A -B B fA arN 
fe 
rt 
Im Frequenzbereich folgt hiermit aus G]. (9) 
Y(z)=H(z)-X(z). (11) 


Das Verzögerungsglied aus Bild 4b besitzt beispiels- 
weise die diskrete Übertragungsfunktion |3) 

Hiz)= 2! (12) 
Frequenzgang H(e'® ), Amplitudengang |Hfe'®)| und 
der Phasenverlaufarc {H(e'® }} folgen aus der Übertra- 
gungsfunktion H(z) für z= e®mitQ = wT.. 

Ein zeitdiskretes Filtersystem erweist sich als stabil, 
wenn alle Pole der Übertragungsfunktion H(z) im In- 
nern des Einheitskreises der z-Ebene liegen (Bild 5). 


3 CCD-Filter-Strukturen 

Ladungstransfer-Filter verwenden das Prinzip der 
angezapften Verzögerungsleitung (Tapped Delay- 
Line) 3.. Die allgemeine Filterklasse kann in rekursive 
und transversale Systeme unterschieden werden. 


m 
53 buz 


Die Übertragungsfunktion u: 


H(z) = 
h 
>, ayz’ 


v0 
beschreibt unter bestimmten Voraussetzungen [6] ein 
rekursives System. Das Umsetzen von H(z) in reali- 
sierbare Signalflußgrafen kann nach verschiedenen 
Kriterien erfolgen. Für GCD-Filter sind die erste und 


3.1 Rekursive CCD-Filter 


(13) 





x(k) yIkl=x(k-1) 


y(k)za-x(k) 
x1(k) —— 


© ylk)=x1k)+x21k) 


x2ik) 





" zeitdiskretes == 
; . 


Bild 4. a) Diskontinuierliches System; 
b) Systembausteine: Verzögerer, Koef- 
fizientenmultiplizierer, Addierer 


Beispiel zur Pollage der Übertragungs- 
funktion H(z) eines stabilen diskreten 
er Systems (x = Pole von H(z)) 


j 


Imz 


Re z —e 


Bild 5.» 
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Bild 6. Erste kanonische Form eines rekursiven CCD-Filters 


die zweite kanonische Form von besonderer Bedeu- 
tung (Bilder 6 und 7). Die Anordnungen besitzen Vor- 
und Rückkoppelschleifen. Nachdem die Impulsant- 
wort aus unendlich vielen Werten besteht, verdeut- 
licht sich hier die Gefahr der Instabilität. 
3.2 Transversale CCD-Filter 

Werden in Gl. (13) alle Pole in den Nullpunkt z = 0 
gelegt, entsteht für die Übertragungsfunktion die neue 

n 


Form n 
Hiz)= I, burzH N = Deniz (14) 
„=0 „=D 
mit hiu) = bn-u (15) 


Die endliche Werteanzahl der Impulsantwort dieser 
Transversalstrukturen führt zur Bezeichnung ‚Finite 
Impulse Response Filter“. Nichtrekursive Filter sind 
grundsätzlich stabil. DieBilder 8 und 9 enthalten zwei 
Strukturen für transversale Filter. Die Methode nach 
Bild 8 wird mit ‚„Serial-In/Parallel-Out“ bezeichnet. 
Das Verfahren in Bild 9 ist unter dem Begriff „Paral- 
lel-In/Serial-Out‘ bekannt. 


4 Entwurfs- und Realisierungsverfahren 
4.1 Transversale CCD-Filter 


Die Filterkoeffizienten eines Transversalfilters 
können auf einfache Weise aus den Gl. (9) und (15) 





-—d 
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Bild 10. Split-Electrode-Verfahren (Einfach-Spalt-Elektroden mit 
beidseitigem Abgriff) 


Bild 7. Zweite kanonische Form eines rekursiven CCD-Filters 


ermittelt und als Muster von aufgespaltenen Elektro- 
den unmittelbar auf den CCD-Kanal realisiert werden. 
Bild 10 zeigt einen Ausschnitt eines CCD-Kanals mit 
Floating-Gate-Elektroden |4, zum Anzapfen der Ver- 
zögerungsstrecke. Die Signalladung Q,ft) teilt sich an- 
schaulich gemäß 


Da, = An“üs (16) 
Op" Bu’ Qs (17) 

unter den Teilelektrodenflächen A „, Bı auf. 
Nur hu = Au-Bu (18) 
Au+By = const: =] (19) 


resultieren bei bekannten Werten h der Impulsant- 
wort die Relationen 
1+h I+h 
H B 
= 20 = 








(21) 


Das Muster der Elektrodenunterbrechungen reprä- 
sentiert hiermit den Verlauf der berechneten Impuls- 
antwort direkt auf dem CCD-Chip |3). 

Die hohe Koeffizientenempfindlichkeit der Ein- 
fachspalt-Elektroden kann durch die „Double-Split- 
Methode“ verbessert werden (Bild 11). Eine kleine Si- 








Bild 9. Parallel-In-/Serial-Out-Prinzip für transversale CCD-Filter 
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Bild 11. Double-Split-Electrode-Verfahren (Doppel-Spalt-Elektro- 
den mit beidseitigem Abgriff) 
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gnalgröße entsteht hier durch Differenzbildung aus 
kleinen Werten. Das Entwurfskonzept der Spalt-Elek- 
troden ermöglicht noch vielfältige Modifikation [3,7]. 


Auch die Spannungsabtastmethode (Voltage-Sen- 
sing) verwendet Floating-Gate-Elektroden, allerdings 
werden hier die Float-Kontakte mit den Gate-An- 
schlüssen von Feldeffekttransistoren verbunden 
(Bild 12). Die Geometrie dieser MOS-Transistoren be- 
stimmt die Koeffizientenwerte (tap weighls). 


4.2 Rekursive CCD-Filter 


Transversale Filter erfordern häufig zum Erfüllen 
eines bestimmten Toleranzschemas einen hohen Fil- 
tergrad. Der erheblichen Gradreduktion rekursiver 
CCD-Filter steht allerdings das Problem der Instabili- 
tät entgegen. Die hohe Koeffizientenempfindlichkeit 
rekursiver CCD-Filter bedingt für eine Langzeitstabili- 
tät extrem niedrige Toleranzforderungen (z. B. Koeffi- 
ziententoleranz <0,1 %). Untersuchungen über re- 
kursive CCD-Filter sind für die beiden kanonischen 
Formen (Bilder 6 und 7) bekannt [3, 7, 8, 9]. 


4.3 Rekursives CCD-Filter in der zweiten 
kanonischen Form 


Die diskrete Übertragungsfunktion 2. Grades 


2 
b,2°+bız+tb 
Ne wiki Ei (22) 


a72°+012 +09 


besitzt als Spezialisierung von Bild 7 einen Signal- 
flußgraphen gemäß Bild 13. Eine CCD-Realisierung 
dieser Struktur enthält Bild 14. 

Floating-Gate-Stufen ermöglichen einen Signalab- 
griffnach jedem CCD-Verzögerungselement. Die Elek- 
troden A, Bund © werden vom Takt ®; durch Feldef- 
fekttransistoren T,, T; und T; jeweils an die Versor- 
gungsspannung gelegt. Die Gate-Source-Kapazitäten 
der Feldeffekttransistoren T,...T, bestimmen die Fil- 
terkoeffizienten b;, b,, b, sowie a, und a,. Die acht 


u 2 | u 


d10- + + + 


d70 
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“ + 0 

Bild 12. CCD-Filter nach dem Voltage-Sen- | a 

sing-Verfahren (Spannungsabtastmethode) Signalausgang 
— 0 Y (2) 





Bild 13. 
Signalflußgraph 
eines rekursiven 
CCD-Filters 2. Grades 
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Feldeffekttransistoren können in einfacher Weise auf 
dem Filterchip integriert werden. 


4.4 Weitere Verfahren für rekursive CCD-Filter 

Grundsätzlich kann eine diskrete Struktur nach 
Bild 7 auch durch zwei Split-Elektrode-Transversal- 
Filter realisiert werden. Ein Transversalfilter bildet 
den Vorkoppelpfad, das zweite den Rückkoppelzweig 
[10]. Hierzu wurden auch Schaltungen vorgeschlagen, 
die nur ein CCD-Schieberegister enthalten [3]. Vorteil- 
haft erweist sich hier die Double-Split-Technik. Ver- 
schiedene rekursive Realisierungen verwenden eine 
externe Gewichtung durch Widerstandsnetzwerke 
und Operationsverstärker. Adaptive rekursive CCD- 
Filter ermöglichen durch Analog-Digital-Multiplizie- 
rer eine zeitvariante Koeffizientengewichtung. 

r Dr.-Ing. Wolfgang Rienecker 
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Der Entwurf von Schalter-Kondensator- 
Filtern als aktive Kettenleiter 


1 Einführung 


Filter mit geschalteten Kapazitäten [1...4] erfor- 
dern neben Operationsverstärkern und Kondensato- 
ren nur Analogsignalschalter. Die wesentlichen Fil- 
tercharakteristiken werden nicht durch die absoluten 
Kondensatorwerte, sondern durch Kapazitätsverhält- 
nisse bestimmt. Somit eignen sich alle Bauelemente 
zur monolithischen Integration in MOS-Technologie. 
Schalter-Kondensator-Filter (Switched-Capacitor-Fil- 
ter, SCF) können nach vielfältigen Methoden entwor- 
fen werden. Die wichtigsten sind im folgenden zu- 
sammengestellt: 


@ Ersetzen aller ohmschen Widerstände durch SC- 
Schaltungen in allgemeinen aktiven RC-Filtern [5], 

® Übertragung von kontinuierlichen Signalflußgra- 
phen in aktive SC-Kettenleiter (SC-Leapfrog-Struk- 
turen) [6], 

© Anwenden desResonanztransferprinzipsfürSC-Fil- 
ter mit Spannungsumkehrschaltern [7], 

® Entwurf von SC-Filtern nach dem Konzept von 
Temes und Nossek [8], 

® Nachbildung diskreter Signalflußgraphen (digitaler 
Filter) durch SCG-Netzwerke [9]. 


Die weiteren Betrachtungen beschränken sich auf 
die Methode zur Umsetzung von kontinuierlichen 
LC-Referenzfiltern in aktive SC-Kettenleiter. Dieses 
Konzept zeichnet sich durch besondere Übersicht- 
lichkeit und gute Dynamik- und Empfindlichkeits- 
eigenschaften aus. 


2 Das Entwurfsverfahren 0) 


tungstopologie ist im Hinblick auf die spätere SC- 
Umsetzung auf Abzweig-(Ketten-)Netzwerke 
beschränkt. Auch im aktiven Kettenleiter bleiben die 
vorteilhaften Empfindlichkeitseigenschaften von 
Abzweigschaltungen gegenüber Elementetoleranzen 
erhalten. Das zeitkontinuierliche RLCÜU-Referenz-Fil- 
ter wird im weiteren durch Maschen- und Knoten- 
gleichungen beschrieben. Dieser Gleichungssatz 
ermöglicht die Angabe eines Signalflußgraphen, der 
nach einer Modifikation besonders einfach in eine 
SC-Anordnung übertragen werden kann. 


2.2 Anmerkungen zur Konstruktion 
analoger Signalflußgraphen 
Die Methode der Signalflußgraphen-Beschreibung 
soll nun in kurzer Form dargestellt werden. Ein linea- 
res Gleichungssystem 


ax+by=1, (1) 
cx+dy=1 (2) 
kann in die Form 
X : b y, (3) 
aa 
CR 
dr * (4) 


umgeschrieben werden. Bild 2 enthält hierzu als gra- 
phische Darstellung den Signalflußgraphen. Die Kno- 
ten D und @) repräsentieren die Signale x und y, der 
Knoten ®& wirkt als Konstantquelle mit dem Wert 1. 
Signalflußgraphen-Knoten addieren einlaufende Grö- 


Filterforderungen 
alw),O (w),t;(w) 








2.1 Übersicht 


In Bild 1 sind die wesentlichen Entwurfsschritte 
zusammengestellt. Die Anforderungen an das zu ent- 
wickelnde Filtersystem — Vorschriften an die Dämp- 
fung a(w), Phasengang ©(w), Gruppenlaufzeit 1;(w) 
werden zunächst durch ein RLCÜ-Referenz-Filter 
realisiert. Für diesen Entwurfsschritt finden die 
Ergebnisse der Approximations- und Entwurfstheorie 
elektrischer Netzwerke Verwendung [10]. In 
besonders einfachen Fällen können die Schaltungen 
einem Filterkatalog entnommen werden. Das nun 
vorliegende passive Netzwerk mit den Elementen 
Widerstände R, Induktivitäten L, Kapazitäten C und 
im allgemeinen Übertragern Ü wird als RLCÜ- 
Bezugs- oder -Referenzfilter bezeichnet. Die Schal- 






RLCÜ-Referenzfilter 
Analyse im Frequenzbereich 
(Maschen-und Knotengleichungen ) 
Beschreibung durch einen 
kontinuierlichen Signalflußgraphen 


Signalflußgraphen-Modifikation 
( Verwendung von Differenz - Integratoren) 










© 


4 Bild 2. 
Signalllußgraph 
zum Gleichungs- 
system Gl. (1) 
bis Gl. (4) 






Bild 1.» 

Übersicht zum 
Entwurf von Schalter- 
Kondensator-Filtern 
als aktive 

Kettenleiter 






Ersetzen der kontinuierlichen Differenz- 
Integratoren durch SC- Differenz - Integra- 
toren 
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Bild 3. Einige einfache Netzwerke und ihre Signalflußgraphen 


ßen und senden diese Signale wieder rückwirkungs- 
frei aus. In Bild 3 sind einige Netzwerke und ihre 
Signalflußgraphen zusammengefaßt. Für weitere 
Informationen über Signalflußgraphen-Methoden sei 
auf die Arbeiten [11...14] hingewiesen. 


2.3 Signalflußgraphen-Beschreibung 
des Referenzfilters 


Das erforderliche Referenzfilter wird im folgenden 
als bekannt vorausgesetzt. Bild 4 zeigt eine Abzweig- 
schaltung mit sechs zunächst beliebigen Zweipol- 
Elementen Z, i = 1, 2...6, die durch einen 
Signalflußgraphen beschrieben werden soll. Mit den 
Admittanzen Y; = 1/Z; und den Spannungs- und 





Stromzeigern U, I können die Maschen- und Kno- 
tengleichungen formuliert werden: 


W.-5) = (5) (Iı-13)Z2,=U; (8) 
(U,-U,)Y;=] (6) (5-1) Z, = U, (9) 
(U,-U,) Y;=1 (7) Il Z=U, (10) 


In Bild 5 ist der Signalflußgraph der Abzweigschal- 
tung nach Bild 4 aus den Gln. (5...10) entwickelt. 
Im Gegensatz zu Netzwerkgraphen treten im 
Signalflußgraphen auch Knoten mit der Bedeutung 
von komplexen Stromzeigern auf. Für die praktische 
Realisierbarkeit als aktives RC-Filter [3, 16] und ins- 
besondere als SC-Netzwerk ist der Signalflußgraph 
(SFG) nach Bild 5 ungeeignet. Im Hinblick auf den 
Einsatz von Spannungs-Differenz-Verstärkern sind 
die zu den Strömen I; gehörenden Knoten in „Span- 
nungsknoten‘“ umzuwandeln. Hierzu können die lin- 
ken Seiten der Gln. (8...10) mit einem ohmschen 
Normierungswiderstand R erweitert werden: 








(UR-LR) = U, (11) (ER-I;R) r =U; U2) 
Ze 
kKRR-=U, (13) 


Anschaulich entstehen durch diese Maßnahme 
neue Zweigmultiplikatoren, beispielsweise tritt an 
die Stelle von Z, die Größe Z/R. 

In Tiefpaßfiltern ohne Übertragungsnullstellen bei 
endlichen Frequenzen besitzen die Impedanzen 
Zalp),i = 1, 2, 3 die Form Zy, 1(p) = pLaı (p=0o+ 
jw, komplexe Frequenzvariable). Die Zweipole Z;;(p) 
repräsentieren dagegen Kapazitäten mit Z,(p) = 
1/(pC;;). Nachdem im Signalflußgraphen (Bild 5) die 
Zailp) als Admittanzen Y;,;,(p) auftreten, können 
alle frequenzabhängigen Zweigfaktoren durch Diffe- 
renz-Integratoren realisiert werden. Auch andere Fil- 
tertypen (z. B. Hoch- und Bandpässe, Bandsperren) 
erfordern ausschließlich Differenz-Integratoren. Die 
Signalflußgraphen sind dann entsprechend zu modi- 
fizieren. 


2.4 Zeitkontinuierliche und zeitdiskrete Integratoren 


Bekanntlich kann ein ohmscher Widerstand R 
durch verschiedene SC-Anordnungen nachgebildet 
werden [1...4]. In Bild 6 sind die wichtigsten Netz- 
werke und ihre Äquivalenzbedingungen zusammen- 
gestellt. Ein kontinuierlicher Integrator gemäß Bild 7 
erhält nach der Widerstandssimulation die Struktur 





Zı 15; 23 ;: & 








Bild 4. Abzweignetzwerk mit sechs Elementen 








Bild 5. Signalflußgraph zur Abzweigschaltung nach Bild 4 
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Bild 6. Drei Netzwerke zum Ersetzen 
ohmscher Widerstände durch SC-Schal- 
tungen und ihre Äquivalenzbedingungen: 


a) Vierpol mit ohmschen Längswider- 
stand R; 


b) SC-Simulation eines Widerstands R 
durch einen parallelgeschalteten Konden- 
sator C; 
U, -U; | 
RS; 
i @=% 

c) Praktische Realisierung der Simula- 
tionsschaltung b) durch Feldeffekt-Transi- 
stor-Schalter; 

d) SC-Simulation eines Widerstands R 
durch einen geschalteten Serien-Konden- 
sator C; 


1 
R= =; 
G=5: 





e) SC-Widerstandssimulation durch zwei 


Umschalter 


Fre r% 





Re 1 

















in Bild 8. Der in Abschn. 2.3 genannte SC-Differenz- 
Integrator (Bild 9) läßt sich in einfacher Weise aus 
dem Umkehrintegrator (Bild 8) gewinnen. 

Mit der in [3] entwickelten Differenzgleichung 


unl k) = u.(k-1 j= Ce Tü(k-1 )- Ue2(k-1 )] (14) 


resultiert der Ausanmnen hats für die Z-Transtfor- 
mierten 


U) = I [Utz Vale) (15) 


2.5 Phasenkorrektur 


Ein Vergleich der Gl. (15) mit ihrem kontinuierli- 
chen Pendant, einem durch die Relation 


Up) =- + [Uaitp)- Vrztp)] (16) 
beschriebenen analogen Differenz-Integrator mit der 


Zeitkonstanten 1 = RC zeigt eine Betragsverzerrung 


1/T. = Abtastfrequenz) [3, 17]. Während die Betrags- 
verzerrung durch bandbegrenzende Vorfilter und 
hohe Taktfrequenzen (Signalfrequenzenf < f.)beliebig 
reduziert werden kann, bewirkt die Phasenverschie- 
bung eine unerwünschte Resonanzüberhöhung und 
erhöhte Toleranzempfindlichkeit [6]. In der speziel- 
len Topologie aktiver Kettenleiter (Leapfrog-Struktur) 
kann die genannte Phasenverschiebung durch eine 
Inversion der Schalterphasenlage aufeinanderfolgen- 
der Blöcke korrigiert werden (,„Proper Phasing“ [8]). 


3 Entwurf eines SC-Tiefpaß-Filters 5. Ordnung 
als aktiver Kettenleiter 


Mit den Hilfsmitteln der vorhergehenden 
Abschnitte soll nun ein praktisches Filterbeispiel in 
ein Schalter-Kondensator-Netzwerk übertragen wer- 
den. Bild 10 enthält ein LC-Referenz-Tiefpaß-Filter 





rl ne Phasen in — = vom Grad 5. Die Elemente Z,, Zs in Bild 4 repräsen- 
8 h Fi tieren also die ohmsche Einbettung des Filters in die 
C ‚@ 
R 
1 
Ue 


je U. | 


Bild 7. Kontinuierlicher Integrator 
mit der Zeitkonstanten rt = RC 





Bild 8. Zeitdiskreter SC-Integrator 


za 


1 9. SC-Differenz-Integrator 
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Widerstände R, (Innenwiderstand der Signalquelle) 
und R, (Lastwiderstand). Zur Konstruktion des 
Signalflußgraphen werden gemäß Abschn. 2.3 die 
Maschen- und Knotengleichungen angeschrieben: 





U-U)g-b IN (W-U)sL=k (18) 
1 1 
(U, -U;) PL, Lu 09 (lo-1) pCı =U, eu) 
n 1 _ 
B-W) 55-5 2) MW) -U (22) 
-R,=U, (23) 


Der zugehörige SGF (Bild 11) enthält noch die zu 
den Strömen Io...Is gehörenden Knoten. Nach dem 
Erweitern der linken Seiten der Gln. (20...23) mit dem 
Normierungswiderstand R entsteht der modifizierte 
Signalflußgraph in Bild 12. Diese Struktur kann mit 
den SC-Differenz-Integratoren nach Bild 9 unmittel- 
bar als Schalter-Kondensator-Filter ausgeführt wer- 
den. Mit R=R;=R=12, den normierten Referenz- 
elementen L,, L;, C....C;, der Taktfrequenz f. und der 
Normierungsfrequenz ®, resultieren die folgenden 
Zusammenhänge zwischen den geschalteten Kapazi- 
täten C, und den integrierenden Kapazitäten C....C.: 





ms, C _ fe Gt. 
in, he ar ed) a 20) 
Gi Sr, Co _ fc 

ar L, (27) ea -C; (28) 


Die geschalteten Kapazitäten der fünf Differenz- 
Integratoren wurden hierbei identisch zu C G: 
gewählt. 

In Bild 13 ist das vollständige SC-Filter dargestellt. 
Die durch das ‚„Proper Phasing‘ (vgl. Abschn. 2.5) 
geforderte blockweise alternierende Schalterlage ist 
in dieser Struktur berücksichtigt. 


4 Anmerkungen 


Die beschriebene Methode ermöglicht in gleicher 
Weise den Entwurf von SC-Filtern mit endlichen 
Übertragungsnullstellen. 

Hoch-, Bandpässe und Bandsperren ergeben sich 
entweder mit Hilfe der bekannten Frequenztransfor- 
mationen aus einem LC-Referenz-Tiefpaß oder durch 
die unmittelbare Umsetzung eines allgemeinen LC- 
Referenz-Filters. Dr.-Ing. Wolfgang Rienecker 
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Bild 11. Signalflußgraph 
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zum Filter nach Bild 10 
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Bild 12. Modifizierter Signalflußgraph 
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Gruppenlaufzeit-Entzerrer 
für höhere Frequenzen 


1 Laufzeitentzerrung mit aktiven Schaltungen 


Bei der Gruppenlaufzeitentzerrung in Übertragungs- 
systemen verdrängen zunehmend aktive Schaltungen 
die passive Technik. Neben einer drastischen Volumen- 
verkleinerung ergeben sich weitere, entscheidende Vor- 
teile, wie geringerer Prüffeldaufwand und weiter tole- 
rierte Bauteile. Während im kHz-Bereich gern aktive RC- 
Allpässe eingesetzt werden, herrschen bei höheren Fre- 
quenzen bis weit im MHz-Bereich rückkopplungsfreie 
RLC-Schaltungen vor, da sie vom Prinzip her nicht zur 
Instabilität neigen. 

In der Regel erzeugt eine Kette aus Allpässen 2. Ord- 
nung, sog. Allpaß-B-Glieder, den gewünschten Laufzeit- 
gang. Eine in der Praxis oft eingesetzte Schaltung ist der 
Darlington-Allpaß 2. Ordnung zwischen entkoppeln- 
den, aktiven Trennstufen [1, 2]. Um scharfe Anforderun- 
gen an die Genauigkeit der Laufzeit und die Ebnung der 
Dämpfung realisieren zu können, müssen Störgrößen 
berücksichtigt und kompensiert werden. Ihr Einfluß 
nimmt mit zunehmender Versteilerung der Laufzeit zum 
Teil beträchtlich zu, kann aber bei niedrigen Frequenzen 
exakt, bei höheren Frequenzen mit kaum meßbarem 
Fehler kompensiert werden. Das im folgenden behan- 
delte Optimierungsverfahren wurde für steile Laufzeit- 
glieder entwickelt, gilt aber bei rein frequenzkonstanten 
Störgrößen uneingeschränkt für beliebig steile Allpässe. 


2 Die ideale Allpaß-Schaltung mit Parallelkreis 
t 
Um von vornherein möglichst viele Störgrößen in 
ohnehin vorhandene Schaltelemente einbeziehen zu 
können, wird der Allpaß mit Parallelkreis realisiert. 
(Bild 1 zeigt die für den praktischen Einsatz günstige 
:Differential-T-Schaltung. Der Differentialübertrager 
wird meist als Sparübertrager gebaut und bildet dabei 
zugleich die Schwingkreisinduktivität 2 L.. 
Aus der Spannungsdämpfungsfunktion 
U,(p)_ p?+20,p+w? 


D(p) = —— mit 2 = — 


ine Mi 
2 un = — 
U,(p) p?-26, p+w2 L; G . 


Rail; 
ergibt sich das Pol-Nullstellenquadrupel nach Bild 2. 


Die Gruppenlaufzeit setzt sich zusammen aus den Bei- 
trägen der einzelnen Pole und Nullstellen. 
26, 20, 


to ee, (2) 


ö 62+lw-w, )? 


„Steil“ sollen im folgenden Laufzeitglieder heißen, 
wenn sie die Bedingung 


26, 
Wo 


<05 (3) 


erfüllen, wasetwagleichbedeutend istmitt,(w,)/t;(0) > 8. 


3 Störgrößen 


Bei der praktischen Realisierung treten zusätzlich zur 
idealen Schaltung noch parasitäre Größen auf, die zu 
Laufzeitfehlern und einem beträchtlichen Dämpfungs- 
gang führen. Dabei wirken bei tiefen Frequenzen vor- 
wiegend frequenzkonstante Störgrößen allein, während 
bei höheren noch parasitäre Reaktanzen dazukommen. 





Bild 1. Idealer 
Allpaß 2. Ordnung 











Bild 2. Pol-Nullstellen-Quadrupel und Gruppenlaufzeit t, des 
idealen Allpaß-B-Gliedes 
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3.1 Frequenzkonstante Störgrößen 


Das ideale Allpaßverhalten wird hauptsächlich durch 
die endliche Spulengüte und die Unsymmetrieü = 1 des 
Differentialübertragers gestört. Dazu kommen noch der 
Aus- bzw. Eingangswiderstand der Trennstufen Rgr 
bzw. Rır. Der frequenzabhängige Verlauf der Spulen- 
güte Q kann durch die beiden Widerstände Rc. und Rr. — 
sie bilden Kupfer- und Eisenverluste nach — angenähert 
werden (Bild 3). In Bild 4 ist diese Ersatzschaltung mit 
einbezogen. 
Dabei gilt: 

n-fnL 


Q ;Rrer a m mL Amax (4) 


Reu = 





max 


3.2 Frequenzabhängige Störgrößen 


Bei Allpässen für höhere Frequenzen werden Laufzeit 
und Dämpfung zusätzlich noch von den parasitären 
Kapazitäten Cw, Ca, Cr und der primärseitigen Streuin- 
duktivität Ls/2 des Übertragers beeinflußt. Durch die 
Realisierung als Sparübertrager tritt keine weitere Streu- 
induktivität auf (Bild 5). Frequenzunabhängige und 
reaktive Störgrößen wirken weitgehend unabhängig 
voneinander. Deshalb können zur Schaltungsoptimie- 
rung die Störreaktanzen in die ideale Schaltung einge- 
fügt und ihre Wirkung ausreichend genau berechnet 
werden. 


4 Die Optimierung nach Dämpfung und Laufzeit 


Die rechnergestützte Approximation einer gewünsch- 
ten Laufzeitkurve durch eine Kettenschaltung von All- 
pässen 2. Ordnung liefert die Pol-Nullstellenverteilung 
des idealen B-Gliedes [3]. Daraus lassen sich nach Wahl 
eines Bezugswiderstandes R;; aus (1) die Werte L; und G; 
der idealen Schaltung berechnen. Die Störgrößen rücken 
Pole und Nullstellen aus ihrer Ideallage und erzeugen 
im Falle der Störreaktanzen zusätzlich noch ein Pol- 
Nullstellenpaar. Dadurch entsteht neben einem Lauf- 
zeitfehler ein beträchtlicher Dämpfungsgang. Die Opti- 
mierung holt die Pole und Nullstellen weitgehend in 


ihre Ideallage zurück und beseitigt bzw. minimiert dabei 
Laufzeit- und Dämpfungsfehler. 


4.1 Kompensation der frequenzkonstanten Störgrößen 


Zur Kompensation der frequenzkonstanten Störgrößen 
bleiben zunächst Ror und Rıar (Bild 4) unberücksichtigt. 
Bei geeigneter Auslegung der Trennstufen ist ihre Wir- 
kung gegenüber den anderen Störeffekten nur gering 
und kann nach deren Kompensation gemäß der Bezie- 
hung 
Rar Rur=Rg 

(5) 
berücksichtigt werden. 

Zur Optimierung wird zunächst das unsymmetrische 
Differential-T-Glied in ein symmetrisches mit äußerer 
Beschaltung umgewandelt (Bild 6). Dabei gilt für die 
Elementewerte 

(ü+1)2 Rz; Lü 


Rz =Rg, Pr El 








(6) 


Für ü > 1 wird also ein negativer Abschlußwiderstand 
Rı <O am Ausgang der äquivalenten, symmetrischen 
Schaltung erzeugt. Falls Ror Null ist, kann R; wegen der 
eingeprägten Spannung unberücksichtigt bleiben. In der 
Praxis ist diese Annahme zulässig, daR; in der Regel um 
einige Größenordnungen größer als Ror ist. Bild 7 zeigt 
die zum realen Allpaß (Bild 4) äquivalente Schaltung 
mit symmetrischem Übertrager als Ausgangspunkt der 
Optimierung. Um Pole und Nullstellen exakt in ihre 
Ideallage zurückholen zu können, wird zusätzlich paral- 
lel zu R, eine (sehr kleine) Kapazität Cac. eingefügt. 


4.1.1 Wirkung der einzelnen Störgrößen 


In Bild 8 ist die prinzipielle Wirkung der einzelnen 
Stör- bzw. Kompensationselemente auf die Lage der 
Pole und Nullstellen zusammengestellt. Zum Vergleich 
ist das ideale Pol-Nullstellenquadrupel mit eingezeich- 
net. Der Dämpfungsgang ist mit angeführt, da er als 
wesentliches Kriterium für die Lage der Pole und Null- 
stellen leicht am Meßplatz nachprüfbar ist. 








fn 
Bild 3. Güteverlauf einer Spule und Ersatzschaltbild 











Bild 4. Allpaß mit frequenz- 
konstanten Störgrößen 








Bild 5. Allpaß mit reaktiven 
Störgrößen 
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Bild 6. Äquivalente Differential-T-Glieder 








Bild 7. 

Realer Allpaß mit 
symmetrischem 
Übertrager 














4.1.2 Optimierung 


Aus Bild 8 ist zu erkennen, daß eine gezielte Übertra- 
gerunsymmetriemitü > 1,repräsentiertdurchR, < 0,im 
Zusammenwirken mit einer kleinen Kapazität Cac. Pole 
und Nullstellen wieder in eine zueinander symmetri- 
sche Lage bringen kann. Die Allpaßbedingung |D(jw)| = 
1 ist damit erfüllt. 

Allerdings liegt bei unveränderten Elementewerten Rz 
=Rp5; und L = L; das Quadrupel näher am Ursprung. Um 
es in seine Ideallage zu bringen, müssen daher zunächst 
R; und L richtig gewählt werden: 


1 





Ra =R5i 
B =RB Rz (7) 
Rre 





1+Rcu: Rei‘ — 5 


Für die praktisch unbedeutende Änderung der Indukti- 
vität gilt: 


a Reu 
u) (8) 


Bi 
Ausgehend von diesen Werten ergibt sich für die Größe 
der Kompensationselemente 
| 





ie Re _ Ru (9) 


@ 
Rcu' Re Tess R- R 
e B 








Curt C 


Rcu 
R mit C=C; (10) 


B 
Beim Schaltungsaufbau wird das Übersetzungsver- 
hältnis ü etwas größer gewählt als nach (6) mit (9) 
berechnet, da nur ganzzahlige Verhältnisse realisierbar 
sind. Ein Widerstand parallel zu R, vergrößert den 
durch das zu große ü erzeugten negativen Widerstand 
bis zu dem aus (9) berechneten Wert. Gegenüber der 
idealen Schaltung tritt nun eine geringe Grunddämp- 

fung der Größe 


a=20-lg = 20.19 114 242) 220.19 1 Sa Re 





(11) 





U 
U, 





B Cu 


auf. 


4.2 Kompensation der frequenzabhängigen Störgrößen 


Da ohmsche und reaktive Störgrößen weitgehend 
ohne gegenseitige Beeinflussung wirken, können die 


Störkapazitäten und Induktivitäten in die ideale Allpaß- 
struktur (Bild 1) eingefügt werden. Dabei sind für Rp; 
und L; die nach (7) und (8) ermittelten, optimierten 
Werte zu setzen. Bild 9 zeigt den Allpaß mit den wesent- 
lichen Störkapazitäten und der Streuinduktivität L;/2. 
Zur Kompensation ist noch eine weitere Induktivität 
Lxo/2 nötig. 

Die Wickelkapazität Cw des Übertragers liegt parallel 
zur Kapazität C/2, so daß beide zusammen die Schwing- 





Pol- Nullstellen- Verteilung Dampfungsverlauf 








W- W 














Bild 8. Wirkung der Stör- und Kompensationselemente 
auf Pol-Nullstellenverteilung und Dämpfungsgang 
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Bild 9. 
Allpaß mit 
Störreaktanzen 
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Bild 10. Äquivalente Schaltungen [9 








kreiskapazität G,/2 bilden. Für die Abschätzung der Stör- 
einflüsse genügt es, das Zweipolgebilde von der Mittel- 
anzapfung des Übertragers nach Masse durch die einfa- 
che Struktur nach Bild 10 zu ersetzen mit Lx = Lxo + Ls. 
Durch die äquivalente Umwandlung nach Bild 10 läßt 
sich 2Cr teils zu C,, teils zur Schwingkreiskapazität 
schlagen. Wegen der eingeprägten Spannung am Ein- 
gang kann hier Cr weggelassen werden. 

Damit ist die Wirkung aller Störreaktanzen auf die 
Induktivität L«x in Serie zum Bezugswiderstand und die 
Abschlußkapazität C, zurückgeführt. 

Die Spannungsdämpfungsfunktion 














ut 
Fl 1 TE 
PET = u ir 
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2C c E, 
Dipl «11 ) 
Ci Pier Ze BE 1-4), | 
Rs 6 Dee Te 


hat sich um einen Grad erhöht. Während bei der Fre- 
quenz Null U, = U; gilt, tritt bei hohen Frequenzen 
prinzipiell eine Dämpfung der Größe 


2C, 
c ) (13) 





a 20.10102| = 20-1911» 
U, 





Pol -Nullstellen-Verteilung Dampfungsverlauf 














Bild 11. Die Wirkung von L, und C, 
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auf, die von vorneherein durch eine passende Wahl von 
Rz und damit von C; möglichst klein gehalten werden 
muß. Die Optimierung nach 4.2.2 geht neben der Bedin- 
gung (3) davon aus, daß 


&ı 


<01 (14) 


gilt. 
4.2.1 Wirkung von Lx und Ca 


Ähnlich wie die ohmschen Störgrößen verschieben 
auch Lx und C, Pole und Nullstellen aus ihrer Ideallage. 
Sie wirken dabei nahezu komplementär, so daß bei 
geeigneter Wahl der Kompensationsinduktivität Lg = 
Lx opt das Pol-Nullstellenquadrupel wieder eine weitge- 
hend symmetrische Lage einnimmt. Darüber hinaus 
erzeugt Rz zusammen mit Lx einen Pol und eine Null- 
stelle auf der negativen, reellen Achse. Sie liegen aber 
wegen (3) und (14) genügend weit weg vom Quadrupel 
und so nahe beisammen, daß sie das Dämpfungs- und 
Laufzeitverhalten nicht nennenswert beeinflussen. 
Bild 11 zeigt die Pol-Nullstellenlage und den Dämp- 
fungsgangfür diebeiden FälleLx < Lx opt undLx > Lk opt- 


4.2.2 Die Optimierung 


Die Allpaßbedingung |D(jw)| = const. kann bei der 
Kompensation der reaktiven Störkomponenten nur 
näherungsweise erfüllt werden. Kriterium für die sym- 
metrische Lage der Pol- und Nullstellen ist der Dämp- 
fungsverlauf der Schaltung. Die Induktivität wird so 
gewählt, daß bei der Frequenz ® = V1/(LC(1+C,/C)) der 
Dämpfungsverlauf möglichst flach ist. Für Lx ergibt sich 
in diesem Fall der Wert 


15 
= 1 a 15) 
Cı L(C; +Cu) 





Lk opt = ERS. 


Der Einfluß von C, wächst also etwa mit dem Quadrat 
von Rp. Insbesondere bei höheren Frequenzen darf man 
deshalb das Impedanzniveau der Schaltung nicht zu 
hoch wählen. 
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Gegenüber der idealen Schaltung liegt das Pol-Null- 
stellenquadrupel mit Lx = Lx opt, aber sonst unveränder- 
ten Schaltelementewerten näher am Ursprung und an 
der imaginären Achse. Deshalb müssen L und Rs 
zunächst geeignet korrigiert werden. Aus der Span- 
nungsdämpfungsfunktion (12) gewinnt man durch Rei- 
henentwicklung allgemein die Pole und Nullstellen. Die 
Allpaßresonanz liegt bei 


Be EEE 
CA 
1 
Na Br ) 


Wr RT 


(16) 


so daß sich für die Induktivität L der Wert 





(17) 


ergibt. Die Gleichsetzung des Realteils der Nullstelle mit 
dem Sollwert ergibt für den Bezugswiderstand 


Re; z d K LCy 


Re ERgiti- AA 
ZÜRE CE EL LC 


(18) 
Vor allem bei Laufzeitgliedern im MHz-Bereich kann Rz 
erheblich vom idealen Wert abweichen. Der Fehler der 
Näherung dagegen liegt im Promillebereich. 


4.3 Berücksichtigung aller Störgrößen 


Für die Praxis ergibt sich aus 4.1.2 und 4.2.2 wegen 
der Unabhängigkeit der ohmschen von den reaktiven 
Störeffekten das folgende Optimierungsverfahren: 

1. Erste Korrektur von Rz und L bei Berücksichtigung 

der ohmschen Störgrößen nach (7) und (8). 

2. Einfügen von Lx und C, in die ideale Schaltung mit 
den Elementewerten aus Schritt 1. C, ist dabei die um 
Cacu verringerte Störkapazität. 

. Zweite Korrektur von Rz und L nach (18) und (17) zur 
Berücksichtigung der Störreaktanzen. 

4. Berechnung des Abschlußwiderstandes R, nach (9) 
mit Rz aus dem 3. Schritt und Ermittlung von Lx opt 
nach (15). 

. Bestimmung des Übersetzungsverhältnisses ü # 1 des 
Differentialübertragers aus R, nach (6). 

Abschließend kann nach (5) noch ein endlicher Quell- 

und Abschlußwiderstand sowie die Wickelkapazität Cw 

des Übertragers berücksichtigt werden. 


[e8} 


o1 


5 Anwendungsbeispiel im Bereich um 14 MHz 


Die Optimierung eines Allpaß-B-Glieds aus einer 
Laufzeitkette soll einen Eindruck vermitteln, wie stark 
die optimierten Bauteilewerte von den idealen abwei- 
chen, und welche Restfehler von Dämpfung und Lauf- 
zeit zu erwarten sind. Die Pol-Nullstellenverteilung mit 
0/2 n = 994,7 kHz und w,/2 an = 14,235 MHz 
ergibt ein sehr steiles B-Glied mit 
t,(0,)/t,(0) > 100. 


Ein ideales Differential-T-Glied mit den Elementewerten 
L; = 0,625 uH, C; = 200 pF und Rz = 400 & 


realisiert die geforderte Laufzeit bei Grunddämpfung 
0 dB für alle Frequenzen. 

Beim praktischen Aufbau kommen im wesentlichen 
noch als parasitäre Schaltelemente dazu: 


Rcu = 0,25 2 HF-Luftspule mit Gütemaximum 
Rre =5kQ On = 70 bei 9 MHz 
Gi; =7 pF 


Der Übersichtlichkeit halber bleiben hier die restli- 
chen Störgrößen unberücksichtigt. Die Optimierung 
ergibt für die Elemente der Allpaßschaltung sowie für Lk 
und Ra die Werte: 


L = 0,6035 uH, C = 200 pF 
Rı = -3,558 kQ, (> ü >1,23) 
L« = 0,813 uH, C, = 7,13 pF 


Rp = 332,9 Q 


Ein Vergleich mit den Werten der idealen Schaltung 
zeigt, daß sich L um etwa 3 %, das Übersetzungsverhält- 
nis ü um 32 % und R; fast um 20 % geändert haben. 

Bild 12 zeigt den Dämpfungsgang des unoptimierten 
Laufzeitglieds, der mit 4 dB selbst bei geringen Anforde- 
rungen bereits erheblich ins Gewicht fällt. Nach der 
Optimierung wächst die Dämpfung monoton von 0 bis 
20 MHz auf nur 0,06 dB. Der Laufzeitfehler beträgt statt 
5% nur mehr 0,5 % maximal und kann durch Feinab- 
gleich der Schwingkreisinduktivität L noch weiter ver- 
kleinert werden. 


6 Abschließende Bemerkungen 


In der Praxis werden Laufzeitentzerrer durch eine 
Kette aus mehreren Allpaß-B-Gliedern realisiert, die 
häufig ziemlich gleichmäßig im Übertragungsbereich 
verteilt sind. Dabei gleichen sich die Dämpfungs- und 










ohne Kompensation 


16 MHz 17 





f— 


Bild 12. Dämpfungsverlauf vor und nach der Optimierung 
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Laufzeitfehler der einzelnen B-Glieder teilweise gegen- 
seitig aus. Durch einen geschickten Abgleich könnten 
Dämpfung und Laufzeit zwischen den beiden Allpässen 
mit der höchsten und niedrigsten Resonanzfrequenz 
optimiert werden. Abgesehen von der Undurchsichtig- 
keit eines solchen Verfahrens scheitert es überall dort, 
wo die Allpässe nicht genügend dicht und gleichmäßig 
im Übertragungsband verteilt sind, da eine gegenseitige 
Kompensation nur im Bereich der einzelnen Resonanz- 
frequenz möglich ist. Besteht gar die Forderung nach 
einstellbarer Laufzeit, so ist eine saubere Optimierung 
der einzelnen Allpässe bzw. Minimierung bestimmter 
Störeinflüsse unumgänglich. Ähnliches gilt, wenn 
außerhalb des Übertragungsbandes Forderungen an den 
Dämpfungsgang bestehen. 


Da die Werte der realen Bauteile erheblich von den 
theoretischen Werten abweichen, empfiehlt es sich, die 
Schaltung vor dem Aufbau mit Hilfe der aufgeführten 
Beziehung zu optimieren. Dies trägt dazu bei, langes 
Probieren am Meßplatz und experimentelles Optimieren 
der Übertrager zu vermeiden und damit Entwicklungs- 
zeit zu sparen. Dipl.-Ing. Johannes Höcht 
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' NF- und 
HiFi-Schaltungen 


Mit diesem vierten Arbeitsblätter-Sonder- 
heft liegt der gesamte Teil A— NF- und HiFi- 
Schaltungen - in geschlossener Form vor. 
Es umfaßt alle für die NF- und HiFi-Technik 
wichtigen Grundschaltungen. 


Ein langlebiges Nachschlagewerk für alle, 
die sich mit der Schaltungstechnik des NF- 
und HiFi-Bereiches auseinandersetzen 
müssen. 


\ Nt- und Hifi- 
\ Schaltungen 


\ Im einzelnen handelt es sich dabei um fol- 
gende Themen: NF-Vorverstärker, Kleinsi- 
gnalverstärker; Der Operationsverstärker — 
Grundlagen; Die Gegenkopplung; Die 
Klangregelung im NF-Verstärker; Die aktive 
Störaustastung; Rauschverminderung bei 
Tonübertragungen; Rundfunk-Stereo- 
Übertragung (UKW-Stereophonie); FS-Ste- 
reo- und Zweiton-Übertragung; NF-Lei- 
stungsverstärker; Lautsprecherweichen, 
Aktivboxen. In einem Anhang werden an- 
hand vieler Beispiele die wichtigsten, heute 
angewandten Lautsprecherkonstruktionen 
beschrieben. Ein ausführliches Stichwort- 
verzeichnis schließt das Heft ab. 
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Die Pulscode-Modulation (PCM) 


1 Grundlagen 


Die Pulscode-Modulation wurde zur digitalen Über- 
tragung von Analogsignalen entwickelt. Die Grund- 
idee entstand bereits in den 30er Jahren, mit sinnvol- 
lem Aufwand verwirklicht werden konnte sie jedoch 
erst nach der Erfindung des Transistors; seit dem Auf- 
kommen von integrierten Schaltungen und Mikro- 
computern findet sie immer breiteren Einsatz. Ihr 
Hauptanwendungsgebiet liegt in der Fernsprechtech- 
nik, daneben auch in der Telemetrie, bei digitaler 
Schallaufzeichnung usw. 

Die herkömmliche Fernsprechtechnik arbeitet nach 
dem Trägerfrequenzverfahren. Die einzelnen Kanäle 
werden einseitenbandmoduliert im Frequenzmulti- 
plexbetrieb übertragen |2. Dies hat einige Nachteile: 
die bei langen Leitungen erforderlichen Zwischenver- 
stärker erzeugen immer ein gewisses Rauschen. Je 
länger der Übertragungsweg, um so schlechter ist also 
der Fremdspannungsabstand. Für die Trennung der 
einzelnen Kanäle sind aufwendige analoge Filter er- 
forderlich. Ferner geschieht die Vermittlung mit me- 
chanischen Schaltern, die der Abnutzung und der 
Oxidation unterliegen. 

Die PCM vermeidet diese Nachteile. Das Verstärker- 
rauschen entfällt, da nur digitale Signale übertragen 
werden. Zwar entstehen bei der Codierung geringfü- 
gige Verzerrungen, diese sind aber unabhängig von 
der Leitungslänge. Die Durchschaltung kann mit inte- 
grierten Schaltungen durchgeführt werden, die eine 
höhere Schaltgeschwindigkeit und eine geringere 
Störanfälligkeit als mechanische Kontakte aufweisen. 
Die Mehrfachnutzung einer Leitung ist hier ebenfalls 
möglich; die Signale der einzelnen Kanäle werden im 
Zeitmultiplexbetrieb ineinander verschachtelt. Zu 
den bisher verwendeten Übertragungsmedien Kabel 


und Richtfunkstrecke wird in den nächsten Jahren in 
steigendem Maße die Glasfaser kommen. Die optische 
Übertragung hat den Vorteil der völligen Unempfind- 
lichkeit gegenüber Störeinstrahlungen und der Ab- 
hörsicherheit 13). 


2 Das Funktionsprinzip 


Im Sender wird die analoge Eingangsspannung 
(Sprachsignal) nach einem genau festgelegten Sche- 
ma in ein Digitalsignal, also in eine Folge von 0- und 
1-Bits umgewandelt. Diese wird über das Übertra- 
gungsmedium geschickt und evtl. dabei unterwegs in 
Zwischenverstärkern regeneriert. Im Empfänger wer- 
den die ankommenden digitalen Informationen wie- 
der in das ursprüngliche Signal zurückverwandelt. 


2.1 Die Codierung 


Das zu übertragende Analogsignal muß zunächst in 
seiner Amplitude und in seiner Bandbreite begrenzt 
werden. Der Übertragungsbereich von Fernsprechwe- 
gen ist international auf 300...3400 Hz festgelegt. Im 
Wege der Digitalisierung wird das zeit- und amplitu- 
denkontinuierliche Signal (Bild 1a) nun mit Hilfe ei- 
ner Abtastschaltung (Sample and Hold) in ein zeitdis- 
kretes transformiert (Bild 1b). Nach dem Nyquist- 
Theorem muß die Abtastfrequenz mindestens doppelt : 
so hoch sein wie die höchste zu übertragende Signal- 
frequenz. Das CCITT hat als Abtastfrequenz 8 kHz 
festgelegt. Das Signal wird daherin eine Folge von Ab- 
tastwerten mit einem zeitlichen Abstand von 125 us 
umgewandelt. 


In der darauffolgenden Stufe werden die Abtastpro- 
ben quantisiert (Bild 1c). Der gesamte mögliche Span- 
nungsbereich des Signals wird in eine Anzahl von In- 
tervallen unterteilt; jedem ist ein bestimmter Digital- 








Bild 1. a) Analoges Eingangssignal: amplituden- und zeitkon- 
tinuierlich: b) nach Abtastung: amplitudenkontinuierlich, 





Intervoll- Code 





d 
[1010]100111001] 1011] 1100] 10010001]0011[0011[0001[0001]0000| ___ 


Bitfolge 


zeitdiskret; c) nach Quantisierung: amplitudendiskret, zeit- 
diskret; d) zu c) gehörige Bitfolge (zur Vereinfachung hier nur 
mit 4 Bit, ohne Kompression) 
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code zugeordnet. Bei üblicherweise 256 Intervallen 
besteht das Codewort demnach aus 8 Bit. Es handelt 
sich hier also um einen (speziell ausgelegten) Ana- 
log/Digital-Umsetzer. Liegt an seinem Eingang ein Si- 
gnal mit einer bestimmten Amplitude, so gibt er am 
Ausgang das Codewort des betreffenden Intervalls 
aus, in dem der Eingangswert liegt (Bild 1d). 

Durch diese Quantisierung entstehen zwangsläufig 
gewisse Verzerrungen, die später in der Decodierung 
nicht wieder aufgehoben werden können. Die ersten 
PCM-Systeme arbeiteten mit gleichmäßig breiten In- 
tervallen über den gesamten Amplitudenbereich 4. 
Hierbei tritt jedoch der Nachteil auf, daß die Verzer- 
rungen bei kleinen Signalen wesentlich stärker ins 
Gewicht fallen als bei großen. Dieses Problem wird 
heute durch eine nichtlineare Intervallaufteilung um- 
gangen. Um den Nullpunkt herum sind die Stufen 
sehr fein, bei großen positiven und negativen Ampli- 
tuden dagegen gröber. Dadurch ergibt sich eine Si- 
gnalkompression, die im Empfänger durch eine ent- 
sprechende Expansion wieder rückgängig gemacht 
werden muß. Durch diese Kompandierung wird das 
Signal/Störspannungs-Verhältnis weitgehend unab- 
hängig von der Signalamplitude. Näheres darüber in 
Abschnitt 3. 

Den Gesamtaufbau eines Einkanal-Senders zeigt 
Bild 2. In der Praxis werden die Signale von mehreren 
Kanälen zu einem Multiplex-Signal zusammengefaßt. 
In Abschnitt 4 wird ausführlich darauf eingegangen; 
aus Gründen der Übersichtlichkeit wird der Multiple- 
xer hier zunächst herausgelassen. 

Die vom A/D-Umsetzer parallel ausgegebenen 
8-Bit-Codeworte werden auf ein Schieberegister gelei- 
tet, das die einzelnen Bits seriell herausgibt. Bei der 
Abtastfrequenz von 8 kHz ergibt sich damit eine Über- 
tragungsgeschwindigkeit von 64 kBit/s. 


2.2 Die Übertragung 

Zur Übertragung über längere Strecken wird die aus 
dem Eingangssignal gewonnene Bitfolge normaler- 
weise nicht direkt als Folge von entsprechenden 


Stromimpulsen auf die Leitung gegeben, sondern erst 
in eine für die Übertragung günstigere Form umge- 
wandelt. Insbesondere hält man die Leitung gern 
gleichstromfrei. Werden die 1-Bits als „Strom“ und 
die O-Bits als „kein Strom‘‘ gesendet, ergibt sich im 
Mittel immer ein Gleichstrom. Auch eine bipolare 
Übertragung (1-Bits als positiver, O-Bits als negativer 
Strom) hält die Leitung nur dann im Mittel gleich- 
stromfrei, wenn beide gleich häufig sind, was aber 
nicht immer der Fall ist. Weiterhin ist dabei auch von 
Nachteil, daß bei längeren 0- oder 1-Folgen die Taktin- 
formation verlorengeht (NRZ-Code). Schon besser ar- 
beitet der AMI-Code, ein pseudoternärer Code, bei 
dem es die Zustände „1“, „O0“ und ‚-1‘ gibt. Jedes 
zweite 1-Bit wird in ein „-1‘“-Bit umgewandelt 
(Bild 3). So ist die Leitung im Mittel immer gleich- 
stromfrei. Im Empfänger wird das Ausgangssignal 
einfach durch Zweiweggleichrichtung wiederherge- 
stellt. Aber auch hier läßt sich bei längeren 0-Folgen 
der Takt nicht rekonstruieren. Der HDB3-Code ver- 
meidet dies. Hier folgen nie mehr als drei O-Bits auf- 
einander; jedes vierte wird durch ein 1-Bit ersetzt. Im 
Empfänger werden diese unechten 1-Bits von den ech- 
ten durch spezielle Maßnahmen unterschieden |3.. 
Ferner werden auch noch andere Codes verwendet. 

Bei der Übertragung über Richtfunkstrecken (Fre- 
quenzen im GHz-Bereich) sind im Prinzip verschie- 
dene Modulationsarten denkbar, etwa Amplituden- 
modulation (100 %), Frequenzumtastung, Phasenum- 
tastung (Bild 4a) oder differentielle Phasenumtastung 
(Bild 4b). In der Praxis werden nur die letzten beiden 
Arten benutzt 3. 


Zur optischen Übertragung über Glasfaserstrecken 
werden kompliziertere Codes verwendet. Hier kommt 
als zusätzliche Forderung hinzu, daß im Sender der 
Strom durch die Laserdiode möglichst geringen zeit- 
lichen Schwankungen unterworfen sein soll. Unab- 
hängig von der gesendeten Information soll die Wär- 
meentwicklung in der Diode im Mittel konstant blei- 
ben. Man arbeitet daher mit ternären Codes. Die Licht- 
intensität verweilt den größten Teil der Zeit auf dem 
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Aufbau eines Einkanal-PCM- 
Senders 





Quontisierer/ 
Kompressor 








100110011010. 








«Bild 4. Digitol-Ausgong 


er a) zu über- | 

tragendes | 

Signal; | 

b) Phasenum- | 1 

tastung; | 0 
| 








| 
| 
| 





c) differen- 
tielle 
Phasenum- 
tastung 


a 
Ja__J__VEER_ TER ETF 
b 
Bild 3. a) Zu übertragendes Digitalsignal; b) AMI-codier- 
| tes Signal 


l 


1 
0 
-1 














90 





Nachrichtentechnik 





mittleren Niveau und macht nur kurze Sprünge zum 
oberen oder unteren. Die ELEKTRONIK berichtete 
darüber in einem gesonderten Aufsatz 13. 


2.3 Der Empfänger 


Der Empfänger arbeitet umgekehrt wie der Sender 
(Bild 5). Die aus dem Übertragungscode zurückdeco- 
dierten - bzw. bei Richtfunkstrecken demodulierten — 
Signale werden zunächst von serieller in parallele 
Form überführt (jeweils 8 Bit). In einem D/A-Umset- 
zer erfolgt dann die Decodierung und gleichzeitig die 
Expansion. Die Expanderkennlinie hat den inversen 
Verlauf wie die des Kompressors im Sender. Das de- 
codierte Signal ist noch amplitudendiskret und von 
der Taktfrequenz 8 kHz überlagert. Es wird zur Glät- 
tung und Taktausfilterung über einen Tiefpaß geführt 
und steht dann wieder als NF-Signal zur Verfügung. 
Gegenüber dem Original weist es geringfügige Verzer- 
rungen auf, die aber in der Praxis kaum ins Gewicht 
fallen. 


3 Die Kompandierung 


Wenn das Signal/Störspannungs-Verhältnis unab- 
hängig von der Signalamplitude werden soll, muß die 
Kompandierungskennlinie einen logarithmischen 
Verlauf haben. Da jedoch die Signalspannung positive 
und negative Werte aufweisen kann, ist dies nicht 
ohne weiteres möglich, denn für negative Zahlen ist 
kein Logarithmus definiert. Man setzt daher zwei lo- 
garithmische Kurvenäste punktsymmetrisch zum 
Nullpunkt zusammen (Bild 6). 

Vom CCITT wurden zwei verschiedene PCM-Sy- 
steme festgelegt: 

1) Das europäische System PCM 30, das 30 Kanäle im 

Multiplexbetrieb überträgt und nach der Formel 





e 1+ln{A |)... 1___ , (logarith- 
Fix) = sign(x)- ame " A "”" mischerTeil) 
R Alk ua. (linearer 
sign(x) aA fürro=x =7 Tal) 


mit A = 87,6 kompandiert („A-Kennlinie‘). In die 
Kurve ist hier in der Mitte ein kurzes lineares Stück 
eingefügt. 

2) Das in Nordamerika und Japan verwendete 24-Ka- 
nal-System, das die Formel 

In(1+wx|) 
In(1+u) 

verwendet (,‚u-Kennlinie‘‘). 


F(x) = sign(x) ° mit u = 255 


Nach Art von Bild 6 aufgezeichnet, haben beide 
Kurven grundsätzlich den gleichen Verlauf und sind 
mit dem Auge kaum zu unterscheiden. Der Hauptun- 
terschied liegt in der Steigung im Nullpunkt, die bei 
der A-Kennlinie 16, bei der u-Kennlinie dagegen 46 


Bild 6. 

Die logarithmische 
Kompandierungs- 
kennlinie 





beträgt. Letztere weist daher die bessere Kompandie- 
rungswirkung auf. 

Da in der Praxis die Kompandierung digital durch- 
geführt wird |12, 14, 18), stößt die exakte Verwirkli- 
chung der angegebenen Formeln auf Schwierigkeiten. 
Man nähert deshalb die Idealkurve durch einzelne an- 
einander anschließende Geradenstücke an, innerhalb 
dieser besteht zwischen x und F(x) ein linearer Zu- 
sammenhang. 

Bild 7 zeigt, wie der positive Ast der A-Kennlinie 
stückweise linearisiert wird. Bei jeder Halbierung des 
Eingangssignals x verringert sich das Ausgangssignal 
F(x) um '/,, nur das unterste Segment beginnt im 
Nullpunkt. Es hat die gleiche Steigung wie das zweit- 
unterste, die ganze Kurve setzt sich daher aus 13 Gera- 
denstücken zusammen. Bei der u-Kennlinie sind es 
15, da die Einteilung etwas anders verläuft. In sich 
sind die einzelnen Segmente jeweils linear in 16 In- 
tervalle unterteilt. Aus Bild 7 ist zu erkennen, wie der 
Digitalcode zustandekommt. Das erste Bit des Code- 
wortes beschreibt das Vorzeichen, die nächsten drei 
das Segment und die letzten vier die Lage auf dem 
Segment. Der durch die Kompandierung erzielte Ge- 
winn beim Signal/Störspannungs-Verhältnis liegt bei 
rund 20 dB (Bild 8). 


4 Der Multiplexbetrieb 


Um den Übertragungsweg mehrfach zu nutzen, 
werden die Signale von mehreren Eingangskanälen 
(24 bzw. 30) im Zeitmultiplexbetrieb ineinander ver- 
schachtelt. Im Sender befindet sich ein Analogmulti- 
plexer, der die Eingangskanäle der Reihe nach zum 
Codierer durchschaltet. Neuere Entwicklungen gehen 
dahin, daß jeder einzelne Kanal einen eigenen Codie- 
rer in Form einer LSI-Schaltung bekommt, so daß der 
Multiplexer nur noch digitale Signale zu schalten 
braucht. Der Vorteil liegt unter anderem in einer Ver- 
ringerung des Übersprechens (vgl. |18, in diesem 
Heft, S. 47...51, Bilder 1 und 2). 





Bild 5. ER 
Aufbau eines 1001001010 seriell Por 
Einkanal-PCM- Digital - 
Empfängers Eingang 
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Der Empfänger enthält einen Demultiplexer, der die 
Signale wieder auf die einzelnen Kanäle aufteilt. 
Beide müssen natürlich exakt miteinander synchron 
laufen, was durch besondere Steuer- und Synchron- 
impulse erreicht wird. Im System PCM 30 werden 30 
Sprachkanäle, ein Steuer- und ein Synchronkanal zu- 
sammen als eine ‚„‚Primärgruppe‘ übertragen, die eine 
Übertragungsgeschwindigkeit von 32 x 64 kBit/s = 
2,048 MBit/s besitzt. Vier Primärgruppen bilden eine 
Sekundärgruppe PCM 120 mit 8,448 MBit/s (4 x 2,048 
MBit + Steuer- und Synchron-Bits). Vier Sekundär- 
gruppen werden zu einer Tertiärgruppe zusammenge- 
faßt (PCM 480; 34,368 MBit/s), vier Tertiärgruppen zu 
einer Quartärgruppe (PCM 1920; 139,264 MBit/s), vier 
Quartärgruppen zu einer Quintärgruppe (PCM 7680; 
565 MBit/s) |3. 


5 Weitere Anwendungen 
der Pulscode-Modulation 


Außer in der Nachrichtentechnik findet die Pulsco- 
de-Modulation auch in anderen Bereichen Anwen- 
dung. Ein wichtiges Gebiet ist beispielsweise die Te- 
lemetrie 5, 7, 10, 17. Da man hier nicht an die 
CCITT-Vorschriften gebunden ist, kann man die Co- 
dierung an den jeweiligen Bedarf anpassen. Wenn die 
mit 8 Bit erzielbare Genauigkeit nicht ausreicht, arbei- 
tet man mit höherer Auflösung, etwa mit 12 oder 16 
Bit. Bei der Übertragung von Meßwerten, die keiner so 
großen Dynamik unterliegen wie Sprachsignale, ver- 
zichtet man auf die Kompandierung und digitalisiert 
die Signale linear. Das Multiplexformat richtet sich 
nach den jeweiligen Erfordernissen. 

Ferner wird die PCM auch bei der Aufzeichnung 
von Signalen auf Magnetband eingesetzt |11.. Diese 
Technik ist neuerdings auch bei Spitzengeräten der 
Unterhaltungselektronik auf dem Vormarsch |15, 16. 

Dipl.-Phys. Helmuth Lemme 


92 














-40 -Ü - -0 dB 0 
Signalpegel —— 


Bild 8. Signal/Störspannungsverhältnis: a) ohne Kompandierung, 
b) mit Kompandierung 


< Bild 7. Stückweise Linearisierung der Kennlinie (positiver Ast 
der A-Kennlinie mit Intervall-Codes) 


1 Rahmen = 32 Zeitschlitze 





[07172737% 7576177879 HOF TZTSETS 6777 RBTI9TZ21 TTS STR TRIBIN] 





Bild 9. Die zeitliche Signal- 
verschachtelung beim System 
PCM 30 


b 617] 
1 Zeıtschlitz=8Bit 
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Erzeugung von Pseudo-Zufallsfolgen 
mit binären Schieberegistern 


1 Einleitung 


Werden für Untersuchungen an technischen Syste- 
men Zufallssignale benötigt, so ist es oft sinnvoll, diese 
mit Hilfe eines rückgekoppelten Schieberegisters zu 
erzeugen [1]. Der Vorteil dabei ist, daß ihr Erzeugungs- 
mechanismus streng deterministisch und für den ein- 
fachsten Fall binärer, d.h. zweiwertiger Registerfolgen 
sehr leicht überschaubar ist. Es existiert eine Vielzahl an 
Literatur über diesen Themenkomplex und seine 
Anwendung, von der hier für ein erstes Einlesen in die 
genannte Problematik nur auf die beiden Bücher von 
Davies [2] und Peterson [3] hingewiesen werden soll. Es 
sei aber angemerkt, daß die englischen Originalarbeiten 
zu diesen Büchern teilweise vollständiger abgefaßt sind. 

In einem früheren Aufsatz in der ELEKTRONIK [4] 
wurde bereits eine Schaltung vorgestellt, die es ermög- 
licht, jede beliebige Rückführung des Schieberegisters 
zu testen, ob sie zu einer gewünschten Folge maximaler 
Länge (m-Sequenz) führt oder nicht. Falls nicht, kann 
die auftretende Periodenlänge der dabei entstehenden 
Ausgangsfolge bestimmt werden. Allerdings sind dort 
für einige Schieberegisterlängen n keine — im Sinne 
einer Folge maximaler Periodenlänge L = 2" — 1 - 
optimalen Rückkopplungspfade aufgeführt. Außerdem 


sind die angegebenen Tabellen nicht vollständig und auf 
Rückführungen mit zwei bzw. vier Zellenabgriffe 
beschränkt. Dieser Beitrag möchte daher einerseits eine 
Ergänzung zu [4] sowie andererseits eine zusammenfas- 
sende Auswahl an optimalen Schieberegisterabgriffen 
auch für mehrere Zellenabgriffe sein, wie sie teilweise 
verstreut in der Literatur angegeben sind. 

Dazu werden dem Anwender dieser Schieberegister- 
folgen neben einigen kurzen Erläuterungen zum Rück- 
führprinzip Tabellen an die Hand gegeben, aus denen er 
für beliebige Registerlängen n (?<n <= 34) eine optimale 
Rückkopplung auswählen kann. Dabei sind diese Tabel- 
len aus den oben genannten Büchern, einigen Zeitschrif- 
ten sowie eigenen Arbeiten zusammengestellt. 


2 Optimale Rückkopplung eines Schieberegisters 


Ein binäres Schieberegister der Länge n wird durch 
Koeffizienten c;, die nur die Werte 0 oder 1 annehmen 
können, und durch eine Modulo-2-Additionsstelle zum 
rückgeführten Schieberegister erweitert (Bild 1). Für 
bestimmte Rückkopplungen c = (Cı, Ca, ..., Cn), d. h. für 
ganz spezielle Einstellungen der Koeffizienten c; erhält 
man, abhängig von der jeweils gewählten Länge n des 
Registers, eine Folge xx von Nullen und Einsen maximal 









Modulo-2-Additionsstelle 


Ruckführkoeffizienten c 
"0" oder "1" \ 


Ausgangs- 


u Zelle ı 


"Schieberegister- 
zelle 1 


Bild 1. Rückgekoppeltes Schieberegister zur Erzeugung von 
binären Pseudo-Zufallsfolgen 





folge x, : "0" oder "1" 


Q Rückkopplung (6,5,2,1) 





Zeit —— 


x b Ruckkopplung (6,5,4,1) 





Zeit ——— 


x C Rückkopplung ( 6,4,3,1) 








Bild 2. Ausschnitte der zeitlichen Verläufe der Ausgangs- 
| größe x für verschiedene Rückführabgriffe (a und b symme- 
\  trisch) | 
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möglicher Periode L = 2" — 1. Welche Rückführanord- 

nung aber ist zu wählen? 

Die zugrundeliegende Theorie, die diese Frage beant- 
wortet, kann z.B. bei Golomb [5] und Zierler [6] aus- 
führlich nachgelesen werden. Für den Anwender seien 
aber im folgenden nur einige praktisch relevante Bemer- 
kungen angegeben: 

1) Für eine feste Länge n unterscheiden sich die über 
eine Periode ermittelten „statistischen“ Eigenschaften 
zweier m-Sequenzen mit unterschiedlicher Rückführ- 
struktur nicht. Lediglich die zeitliche Aufeinander- 
folge der Nullen und Einsen ist unterschiedlich. 

2) Zu jeder Rückkopplungsstruktur c = (Cı, Ca, ..., Cn) 
einer m-Sequenz existiert eine dazu symmetrische 
€ = [61% 62”; u Ca, MI, * oc ind et = oh > 
1, ..., (n-1), die eine m-Sequenz xx* erzeugt, die zeit- 
lich umgekehrt zu xx verläuft. 

3) Die Anzahl z, der möglichen optimalen Rückkopp- 
lungen c bei fester Länge n ist gegeben durch die 
Beziehung [5] 


Tabelle 1: Eigenschaften von Registern 
verschiedener Länge 





2 

3 

4 

5 

6 

7 

8 3.5.17 16 
9 7*73 48 
10 3.11.31 60 
1 23.89 176 
12 3.3.5.7.13 144 
13 x 630 
14 3-43.127 756 
15 7-.31.151 1 800 
16 3-5.17-257 2 048 
17 * 2 40 
18 3-3-3-.7-.19-73 8 064 
19 * 27 594 
20 3-.5.5.11-31.41 24 000 
21 7.7.127-337 84 672 
22 3.23.89.683 120 032 
23 47.178481 356 960 
24 3-3.5-.7.13-.17.241 276 480 
25 31.601-1801 1 296 000 
26 3-2731.8191 1 719 900 
27 7.73.262657 4 202 496 
28 3.5.29.43.113.127 4 740 632 
29 233.1103-2089 2 300 976 
30 3.3.7.11.31.151.331 17 820 000 
31 * 69 273 666 
32 3-.5.17.257.65537 67 108 864 
33 7.23.89.599479 212 016 256 
34 3.43691.131071 336 849 900 
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Df2r=1 
N) 
wobei die Euler’sche ®-Funktion folgend definiert ist: 
22-2 falls 2" — 1 eine Primzahl 
2 -1)® P. 
Bei > sonst. 


P; 


Dabei sind die P; paarweise verschiedene Faktoren 

einer Primzahlproduktzerlegung von L = 2" - 1. 

4) Für eine optimale Rückkopplung c ist weiterhin 
notwendig, daß c„ = 1 ist, d.h. die n-te Zelle muß 
rückgeführt werden. Außerdem muß die Anzahl | der 
rückgeführten Zellen (c; = 1) gerade sein. 


3 Ein Beispiel 


Das folgende Beispiel soll die eben zusammengestell- 
ten Bemerkungen kurz veranschaulichen. 

Für ein gegebenes Schieberegister der Länge n = 6 ist 
die Anzahl der möglichen optimalen Rückkopplungen 
für eine L = 2° — 1 = 63 Impulse lange Folge wegen der 
Primfaktorzerlegung von 63 = 3:37 

1 2 6 
%=5'63:7'7=6. 
Die 6 möglichen Rückführungen sind nachfolgend auf- 
geführt, mit der Vereinbarung, daß (6, 5) für c = (cı, c., 
Cs) = (000011) steht; es sind also nur die Zellennum- 
mern angegeben, die eine tatsächliche Verbindung zur 
mod-2-Additionsstelle besitzen. Es sind dies 


(6, 1) (6, 5) mitl=2 
(6, 5, 2,1) (6, 5,4, 1) mitl=4 
(6, 4, 3,1) (6, 5, 3,2) mitl=4 


Dabei ist leicht zu sehen, daß die gegenüberstehenden 
Rückführungen gemäß 2) symmetrisch zueinander sind. 
Es zeigt sich, daß jeweils nur | = 2 und I = 4, nicht aber 
z.B. 1 = 3 Zellen zurückgeführt werden können. Weiter- 
hin ist die letzte Zelle 6 wegen n = 6 immer beteiligt. 

Abschließend ist in Bild 2 jeweils ein Ausschnitt der 
zeitlichen Folgen für die beiden symmetrischen Rück- 
führungen (6, 5, 2, 1) und (6, 5, 4, 1) gezeigt, aus der die 
„zeitliche Umkehrung“ der Folgen ersichtlich ist. Zum 
Vergleich ist auch die m-Sequenz mit einer Rückkopp- 
lung gemäß (6, 4, 3, 1) angegeben. 


4 Erläuterungen zu den Tabellen 


Tabelle 1 listet für einen ersten Überblick für jede 
Registerlänge 2 < n <= 34 die (eventuell vorhandene) 
Primfaktorzerlegung der Periodenlänge 2" und die dar- 
aus berechenbare Anzahl z, der möglichen optimalen 
Rückkopplungen auf. Dabei werden die symmetrischen 
Anordnungen mitgezählt. 

Aus der Größe von z,, wie auch auf Grund der ein- 
gangs gemachten Bemerkungen, ist leicht einzusehen, 
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daß eine vollständige Tabellierung aller Rückkopp- 
lungsanordnungen weder sinnvoll noch machbar ist. 


Eine erste Auswahl ist in Tabelle 2 getroffen. Dort 
wird für jedes n eine minimal aufwendige (kleinst mög- 
liches I) Rückkopplung angegeben; das bedeutet bei- 
spielsweise, daß es nicht möglich ist, fürn = 24 nur 2 
Zellen rückzuführen. Diese Tabelle ist einer ausführ- 
licheren (n <= 168) von Stahnke [7] entnommen. 


Falls für ein bestimmtes n sämtliche minimal aufwen- 
digen Anordnungen benötigt werden, können diese, 
allerdings nur für | = 2, einer Arbeit von Zierler und 
Brillhart [8] entnommen werden; die dort angegebene 
Tabelle umfaßt den Bereich 2 < n <= 1000. 

Eine ebenfalls sehr umfassende Übersicht befindet 
sich im Anhang des oben erwähnten Buches von Peter- 
son. Dort sind sämtliche (ohne die symmetrischen) opti- 
malen Rückführungen bis n = 16 angegeben; für 17 = 
n < 34 sind noch einige weitere notiert. Für den Anwen- 
der hat diese Tabelle den Nachteil, daß einerseits die 
optimalen Rückführungen zwischen nichtoptimalen 
eingefügt sind sowie andererseits die Angabe der Rück- 
kopplung in einer oktalen Verschlüsselung erfolgt. 


Eine am Institut für Regelungstechnik der Universität 
Erlangen-Nürnberg mittels eines Softwareprogrammes 
zusammengestellte Liste enthält demgegenüber nur die 
optimalen Anordnungen in der hier gezeigten direkt 
verwendbaren Nomenklatur. Aus dieser wiederum ist 
Tabelle 3 erstellt, die für jedes n und mögliches | eine 
optimale Struktur angibt und somit dem Anwender die 
Auswahl einer bestimmten Rückkopplungslogik erleich- 
tern kann. 

Wo es möglich war, wurde in Tabelle 3 gegenüber 
Tabelle 2 für | = 2 bzw. | = 4 eine weitere Rückführung, 
allerdings nicht die symmetrische, angegeben. 

Gerhard Wustmann 
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Tabelle 2: Auswahl minimal aufwendiger Rückführungen 

























Rückführung mit 
SEHE ) einsten 1 . 

2 3 (2,1) 

3 7 (3:1) 

4 15 (4,1) 

5 31 (5,2) 

6 63 (6,1) 

7 127 (741% 

8 255 (8,6,5,1) 

9 511 (9,4) 

10 1 023 (10,3) 

11 2 047 (1142) 

12 4 095 (4:2,7,4,8) 
13 8 191 (43:.,4,,3.,1) 
14 16 383 14.212,.1.1,4)) 
15 32 767 (15,4) 

16 65 535 (i6,5.,342)) 
17 131 071 (1758) 

18 262 143 (18,7) 
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Tabelle 3: Optimale Rückkopplungsstrukturen für verschiedene Registerlängen 











Rückführabgriffe für m-Seauenzen 


IRA ee I 2 RA 





(2,1) 
3:1) 
4,1) 
5,2) 
5,4,3,2) 

8) 
6,5,4,1) 
7,1) 
(7,6,4,2) 
7,6,5,4,3,2) 
(8,6,3,2') 
(8,7.6,5,4,2) 
(9,4) 
(9,8,7,2) 
(948 .,7,645,3) 
(9,8,7,6,0,4,3,1) 
(10,3) 
(10,9,8,5) 
(10,9,8,7,5,4) 
(10,9,8,7,6,5,4,3) 
411,520) 
11,10,9,7) 
(11,10,9,8,7,4) 
(11,10.9,8,7.6,5,2) 
12,6,4,1) 


13,12,11,8) 

13,12,11,10,8,6) 
13,12,11,10,9,8, 
(13,12,11,10,9,8, 
(13,12,11,9,8,7,6 





7,4 
AR) 


eg 
N 


(14,13,11,9) 
(14,13,12,11,10,8) 
(14,13,12,11,10,9,6, 
(14,135.12,11,10,9,8,, 
(14,13,12,11,10,9,8. 


(15,7) 

(15,14 ,13,11) 
(15,14,13,12,11,9) 
(15,14 ,13,12,11,10,9,6) 
(15,14,13,12,11,10,9 
(15 „14 513 ,12,11,10,9, 
(15,14,13,12,11,10,9, 


(16:,10,,51,8%) 
(16,15,14,6,3,2) 
(16,45.14,13..10.9,,2,1) 
(16,15,,14:,13,12,10,8,4,3,2 
(16,15,.49,13,12,19,10, 
(16,154.145135.12,19:10% 


010» 


(17,5) 

(17,16,,14,1) 
(17,16,15,14,,10,1) 
(17,16 ,15,,14,,12,10,5,2) 
(17,16,15,14,13,12,11,8,6,1) 
(17,16,15,14,13,12,11,9,7,6,4,2) 
(17,15.13,12,11,10.,9,8,7.6,5,4,3,1) 


(18.7) 
(18,13,11,8) 
(18,17,16,15,10,9,8,7) 
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20 


21 


22 


23 


24 


25 


26 


27 


28 


29 


30 


31 


32 


33 


34 











(19,552,1) 
(195165155 14,1156) 
(19,18,15,10,9,8,6,3) 
(1918517 316; i2, 7:6 5,5595 1 
(19,18,17,14,,11, 9 ‚8.6, 5,4 
( 

( 

( 

( 


20,3) 

20,19,4,3) 
20,18,17,14,12,9) 
20,18,17,16,13,10,6,3) 


(21,2) 

(21,19,16,8) 
(21,19,18,12, 18,11) 
(21,20,19,18,5,4,3,2) 


(22,1) 

(22 ;21,12,18) 

(22 „21 ;20,15,13,5) 
(22,21,20,19,15,10,9,8) 


( 
(23, ‚2, 7,5) 
(23,16,13,6 au 
(23518,16,,13,11.,8.5,2) 
(23:174135125114948:7,5558) 

(24,7,2,1) 
(24,22,20,18,16,14,11,9,8,7,5,4) 
(24,21,19,18,17.16,15.14,13,10,9,5,4,1) 





25,7) 

(25 ,20,5,3) 

25 ,17.10,3,2,1) 

(25 ,23,21,19,9,7,5,3) 
25,18,12,11,9,8,6,3,2,1) 

26,6,2,1) 

(26 „24 „21 ,17,16,14,13,11,7,6,4,1) 

26 ,22,20,19,16,13,11,9,8,7.5,4,2,1) 

26 ,23,22,21,19,18,15,14,13,11,10,9,8,6,5,2) 


(27,5,2,1) 

(27.,22,17,15514,135641)) 
(27,24,19,16,12,8,7,3,2,1) 
(27,24,21,19,16,13,11,9,6,5,4;3) 
(27,25,23,21,20,19,18,16,14,10,8,7,4,3) 


(28,9) 
(28,22,11,10,4,3) 
(28,24,20,16,12,8,4,3) 


(29,2) 

(29,26,5,2) 
(29,19,16,6,3,2) 
29,24,14,13,8,4,3,2) 
29.,20,19,18,115755,4,352) 


30.,2352,1) 
30,24,20,16,14,13,11,7,2,1) 
(30,27,25,24,,22,20,19,16,12,10,8,7,6,1) 


(31,6) 

31,13,8,3) 

31,21,.12,3,2,.10 
31,27,23,19.155114753) 
(31,27,23:19,15:11510,9,7,6,5:3:2,1) 


32,22,2,1) 

32,28,19,18,16,14,11,10.9,6,5,1) 
32,206,23,22,16:12511,1038,7,5,4,2,1) 
(32.27.26: 254 24,.23,,22,17..13511,10.948,7.2,;1) 





(33,13) 

(33,29,17,13) 
(33,,22,161,.13,.11.,8:) 
(33,30,27,24,13,9,6,3) 


(34,,27,32,1) 
(34:,27,26,23,22.,24,,19,13:,11,6,2,1) 
(34,33,32,31,30,29,28,27,11,10,9,8,6,4 
(34,31 529,27 ,25,21;19,18,17;13; 12, 10,9 
( 1 


£ 
7 
34.,32,30,27,24,22 321,19, 17515; 12; 11510, 


Ds u 


ö 
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Parallel arbeitende Scrambler, 
Descrambler und Zufallsfolgen-Generatoren 


1 Grundlagen 


Scrambler sind Schaltungen, die einen Eingangsda- 
tenstrom „verwürfeln“, so daß längere Null- oder Eins- 
folgen nur mit geringer Wahrscheinlichkeit auftreten 
und die Auftrittswahrscheinlichkeit von Null und 
Eins gleich groß ist. Sie dienen hauptsächlich dazu, 
taktregenerierenden Schaltungen genügend Flanken- 
wechsel zu gewährleisten [1]; es sind aber auch Anwen- 
dungen bekannt, wo Scrambler zur Verschlüsselung von 
Daten verwendet werden. Descrambler sind Schaltun- 
gen, die aus den vom Scrambler verwürfelten Daten 
wieder die Originaldaten herstellen [2]. Generatoren 
von Pseudo-Zufallsfolgen werden zur Erzeugung von 
Testmustern eingesetzt, welche z. B. Meß- und Überwa- 
chungszwecken in Übertragungseinrichtungen dienen 
können. 

Bild 1 zeigt die prinzipielle Schaltung eines Scram- 
blers mittels rückgekoppelter Schieberegister. Die Ein- 
gangsdaten I gelangen hinter einem Exklusiv-Oder-Gat- 
ter als „verwürfelte“ Daten D auf den Ausgang des 
Scramblers, gleichzeitig aber auch auf ein mit dem Bit- 
takt getaktetes Schieberegister. Zwei geeignete Ausgänge 
des Schieberegisters — im Beispiel des Bildes 1 die 
Ausgänge 6 und 7 — bilden über eine Exklusiv-Oder- 
Verknüpfung den zweiten Eingang des Eingangsgatters. 
Die folgenden Ausführungen beziehen sich jeweils auf 
das Beispiel der Abgriffe an Ausgang 6 und Ausgang 7. 

Numeriert man die Eingangsdaten I in der Reihen- 
folge, in der sie eintreffen — I; -— und die verwürfelten 
Daten D in der Reihenfolge, in der sie entstehen - D; -, 
so läßt sich der Zusammenhang zwischen Eingangsda- 
ten I; und verwürfelten Daten D; des Bildes 1 beschrei- 
ben durch 


D=L,8D-,®D;-, (1) 


wobei das Zeichen ® die Exklusiv-Oder-Verknüpfung 
bedeutet. 

Der Schiebevorgang beim Eintreffen eines Taktes läßt 
sich beschreiben durch 


i-6 Di-s = Di-5, Di-s = D;-,, Di-ı = D:-;, 


D 7 D 8 
D;-3 =D:;-,, D;,=D;-,D-ı =D; (2) 


Man sollte gewährleisten, daß am Anfang des Scram- 
ble-Vorganges der Inhalt des Schieberegisters definiert 
ist, am einfachsten ist die Vorladung mit Nullen. 

Generatoren zur Erzeugung binärer Quasi-Zufallsfol- 
gen können als Scrambler betrachtet werden, deren Ein- 
gangsfolge Null ist und deren zugehöriges Schieberegi- 
ster am Anfang beliebig, aber nicht identisch Null vorge- 
laden war. Für die Ausgangsdaten D des Generators mit 
Rückkopplungen bei der 6 und der 7 gilt 


D,=Ds®D-; (3) 


In der Schaltung des Bildes 1 kann dann das eingangs- 
seitige Exklusiv-Oder-Gatter entfallen, so daß die Schal- 
tung des Bildes 2 entsteht. 

Gleichung (1) läßt sich mit den Regeln der Booleschen 
Algebra nach I; auflösen, so daß gilt 


L=D®Ds®D;-;: (4) 





Bild 1. Prinzip 
des Scramblers 





Bild 2. Prinzip 
| des Zufallsfolgen- 
Generators 





Bild 3. Prinzip 
des Descramblers 
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Der Schiebevorgang wird nach wie vor durch Glei- 
chung (2) beschrieben. Mit Gleichung (4) ist die Vor- 
schrift für die Wiederherstellung der Originaldaten aus 
den verwürfelten Daten gegeben; diese Vorschrift ist in 
Bild 3 in eine Schaltung umgesetzt. Die Schaltung heißt 
Descrambler, für dessen Ausgangsdaten O; gilt 


O0 =D®Ds®D;-;: (5) 


Die Vorladung des Descramblers am Anfang des Pro- 
zesses sollte mit der Vorladung des Scramblers überein- 
stimmen — am einfachsten ist hier wieder die Vorladung 
mit Nullen. 

Der Descrambler synchronisiert sich, da er nicht rück- 
gekoppelt ist, selbst auf die Daten und liefert an seinem 
Ausgang O die Eingangsdatenfolge I des korrespondie- 
renden Scramblers — also beim Zufallsfolgen-Generator 
die Nullfolge. Damit können die von dem Generator 
erzeugten Zufallsfolgen z. B. nach einer Übertragungs- 
strecke durch den korrespondierenden Descrambler auf 
Übertragungsfehler geprüft werden. Sind Übertragungs- 
fehler entstanden, dann erzeugt allerdings der De- 
scrambler die um die Zahl seiner Abgriffe vermehrten 
Fehler, da, wie im Beispiel des Bildes 3 zu sehen, ein 
verfälschtes Bit einmal direkt am Eingang des Descram- 
blers zur Wirkung kommt, dann aber nach Einlaufen des 
Bits in das Schieberegister bei seinem Eintreffen an den 
Abgriffen nochmals Fehler entstehen. 

Die Eigenschaften von Zufallsfolgen, die durch rück- 
gekoppelte Schieberegister erzeugt werden, sind 
bekannt und in der Literatur ausführlich beschrieben [3, 
4, 5]. Hier sei nur erwähnt, daß bei einem Schieberegi- 
ster der Länge m die größtmögliche Zufallsfolge die 
Länge 2”—1 hat und daß sich nicht jeder Abgriff zu ihrer 
Erzeugung eignet. In der Literaturstelle [3] findet sich 
eine ausführliche Aufstellung von möglichen Beschal- 
tungen der Abgriffe, zudem sind auch Beschaltungen 
mit mehr als zwei Abgriffen angegeben. 

Das in diesem Aufsatz jeweils als Beispiel gewählte 
Register der Länge 7 mit dem Abgriff bei der 6 liefert 
eine maximale Periodenlänge von 27-1, wenn es als 
Datengenerator beschaltet wird. 


2 Parallele Einheiten 


Der Hauptanwendungsfall parallel arbeitender Scram- 
bler, Descrambler bzw. Zufallsgeneratoren wird selbst- 


verständlich die Bedienung paralleler Systemschnitt- 
stellen sein. Die wesentlich besser bekannten, seriell 
arbeitenden Einheiten könnten hier nur eingesetzt wer- 
den, wenn eine Taktableitung für den Serien-Takt 
erfolgt und das entsprechende Zeitverhalten gewährlei- 
stet wird. 

Ein Vorteil der parallel arbeitenden Schaltungen ist, 
daß diese mit der niedrigstmöglichen Taktrate arbeiten. 
Daraus ergibt sich eine zweite Anwendung: In dem Fall, 
wo Scrambler, Descrambler oder Zufalls-Generatoren in 
einem System eingesetzt werden sollen, in dem der 
Serientakt im Vergleich zum Takt einer Parallelschnitt- 
stelle einem Technologiesprung entspricht — z. B. dis- 
kreter Aufbau gegenüber ECL-Technik oder ECL-Tech- 
nik gegenüber TTL-Technik -, kann es vorteilhaft sein, 
die entsprechenden Schaltungen in der jeweils langsa- 
meren Technologie parallel aufzubauen und dann die 
Daten mittels eines Parallel/Serien-Wandlers in das 
System zu übergeben. Empfangsseitig werden entspre- 
chend die Daten mittels eines Serien/Parallel-Wandlers 
aus dem System in den Descrambler übernommen. 

Die Schaltungen sollen im folgenden für eine 8-Bit- 
Parallelschnittstelle entwickelt werden. Das Schiebere- 
gister der Grundschaltungen ist dabei durch D-Flipflops 
mit gemeinsamem Takt ersetzt. 


3 Parallel arbeitender Scrambler 


Der parallel arbeitende Scrambler soll nach einem 
Abholtakt der Parallelschnittstelle den gleichen Zustand 
aufweisen, wie die serielle Einheit nach acht seriellen 
Takten. 

Zur Verfügung stehen die acht Eingangsdaten, 1....];+, 
zu erzeugen sind die verwürfelten Daten D...D;+,. 
Schreibt man die Gleichung (1) ausführlich für die näch- 
sten acht Daten, so gilt 


D; — I; ® D;-8 © D;-; 

Di = Irı ®D;-; © D;-s 

Dez =12®D-,®D;-; 

D43 = 143 8 D_3 ® D;._, 

D4, = 14 ®D.-2 ®D;-3 (6) 
Di+s = I4s ® D;-ı ® Di. 

Dis =-1Is@®D ®D,_, 

D4, = 14, ED ©®D; 








Bild 4. Parallel arbeitender 








Scrambler nach Bild 1 zur Be- 











dienung einer 8 Bit breiten 
Parallel-Schnittstelle 
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Bild 5. Parallel arbeitender Zu- 
fallsfolgen-Generator nach 
Bild 2 zur Bedienung einer 








D; 








8 Bit breiten Parallel-Schnitt- 





| stelle 


ei» 

















Damit die D-Flipflops nach einem Paralleltakt den 
gleichen Zustand aufweisen wie das Schieberegister der 
seriellen Einheit nach acht seriellen Takten, muß beim 
Takt in die Flipflops das in der Zählung um acht spätere 
Datum geladen werden, so daß für das „Shiften“ gilt 


D;-7 = Di41, Di-s = Di+2, Di-5 = Di+s, Di-4 = Di4a, (7) 
D;-3 = Di4s, D;_, = Di4s, D;-ı = Di+4r 


Die Gleichungen (6) und (7) sind in Bild 4 direkt in 
eine Schaltung umgesetzt. Damit ist ein Scrambler der 
„Länge 7“ entstanden, der direkt eine Parallelschnitt- 
stelle der „Breite 8“ bedient. 


4 Parallel arbeitender Pseudo-Zufallsfolgen- 
Generator 


Wie schon ausgeführt, ist der Zufallsfolgen-Generator 
ein Scrambler mit der Eingangsfolge Null. Damit kann 
für den parallel arbeitenden Generator die Schaltung des 
Bildes 5 übernommen werden, wenn alle Eingangslei- 
tungen l identisch Null gesetzt werden. Die zugehörigen 
Exklusiv-Oder-Gatter werden dementsprechend durch 
direkte Verbindungen ersetzt. Die Schaltung ist in Bild 5 
dargestellt. 


5 Parallel arbeitender Descrambler 


Der parallel arbeitende Descrambler muß aus den acht 
vorliegenden verwürfelten Daten D; bis D;.- in einem 
Arbeitstakt der Parallelschnittstelle die Ausgangsdaten 
0; bis O;;, erzeugen. Die für die nächsten acht Daten 
ausführlich geschriebene Gleichung (4) führt dann auf 
die folgenden Gleichungen 


O0 =D ®Ds®D-; 

O+ =D ® Ds ®D-s 

Or =Dr,®D-,©D;-; 

O;+3 = Di+3 ®D;-; © D;_, 

O+4=D4,®D ,©D;-; 

O4, =D4s®D-ı ®D;, 

O4 = Ds ®D; ®D;-ı 

O4,=D.,®D.,®D; (8) 
Die Flipflops der parallelen Einheit müssen nach dem 

Takt der Parallelschnittstelle den gleichen Zustand auf- 

weisen, wie das Schieberegister der seriellen Einheit 

nach acht seriellen Takten, so daß auch hier wie in 

Gleichung (7) gilt: 

D;-7 = Di41, Di-s = Dir2, Di-5 = Dira, Di-a = Di4a 

D;-3 = Di4s, Di-2 = Diss, Di-ı = Dir (9) 
Auch hier können die Gleichungen wieder direkt in 

eine Schaltung umgesetzt werden — den parallel arbei- 

tenden Descrambler der „Länge 7“ für eine Parallel- 

schnittstelle der „Breite 8“ zeigt Bild 6. 


6 Verallgemeinerung 


Die Schaltungen sind jeweils dargelegt am Beispiel 
von Scramblern, Datengeneratoren bzw. Descramblern, 
deren Länge kleiner ist als die Breite der zu bedienenden 
Parallelschnittstelle. Die Schaltungen werden einfacher, 
wenn die Länge der Scrambler größer ist als die Breite 
der Schnittstelle. Die Konstruktion für beliebige Werte 
der Länge der Scrambler, Generatoren bzw. Descrambler 
und der Abgriffe verläuft genau analog dem obigen Weg 
— für beliebige Breiten der Parallelschnittstelle. 

Hervorzuheben ist, daß der zusätzliche Aufwand für 
die Parallel-Arbeit gering ist: Neben der Ersetzung des 
Schieberegisters durch entsprechende Flipflops fallen 
z.B. bei einem Zufallsfolgen-Generator, der eine Paral- 








Bild 6. Parallel arbeitender 








Descrambler nach Bild 3 zur 
Bedienung einer 8 Bit breiten 
Parallel-Schnittstelle 
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lelschnittstelle der Breite p bedienen soll, nur zusätzlich 
p-1 Exklusiv-Oder-Gatter mit je zwei Eingängen an. 

Die angegebenen Schaltungen lassen sich bezüglich 
der Gatter-Durchlaufzeiten noch verbessern, hier sollte 
lediglich das Prinzip erklärt werden. 

Weitere Aufsätze über den Aufbau von Scramblern, 
Descramblern bzw. Zufallsfolgen-Generatoren findet 
man in [6, 7] und [8], eine ausführliche Darstellung der 
Eigenschaften von rückgekoppelten Schieberegistern 
findet sich in [9]. 


7 Realisierung des Prinzips in Software 


In vielen Anwendungen können Zufallsfolgen bzw. 
Scrambler/Descrambler auch in Software realisiert wer- 
den. Das Prinzip der parallelen Arbeit führt dann auf 
besonders schnelle Algorithmen. Die Breite der Verar- 
beitung wird sich am Prozessor orientieren und ein Byte 
bzw. ein Wort betragen. Die den parallel arbeitenden 
Scrambler bzw. Descrambler beschreibenden Gleichun- 
gen, die weiter oben direkt in eine Schaltung umgesetzt 
werden konnten, lassen sich direkt in ein Programm 
übernehmen. 




















SERAME: 
h 1i/R SERAMBLER EYTEWE ST 
EINGANG 4 AKICHMULATOR MIT ZU VERWUFRFELNDEM KYT 
AUSGANG 3 AKKUMULATOR MIT VERWUERFELTEN BYT 
REIHENFOLGE AU a7 
| PUSH Hl 
| LHLD SER 3 ML MIT SCRAMEI ER LADEN 
Ya j 5; ERSIES EXKLUSTV-ODI R 
DAD HM 5 LINI IIFT VÜN HI 
xRA 1 Ki op R 
PUSH PSU f ERTIG RFTTEN 
03 NEBEVÜORGANG FOLGT | 
RAR > AKKUMULATOR DURCH GARRY RECHTS ROTTERUN | 
PUSH PSW 
MÜN a,b 
Rat 
MOV IR.) 
Por P&oW 
MOV He 
SHlDd SER y SERAMBLER ABSPEICHERN 
POP PEW ı AUSBANGSBYTE 
POP HH 
RET 
| 
h x 
DESCH 
F 15/8 DESCRAMELER RBYTEWEISI 
EINGANG : AKICHMIN.ATOR MIT WMERWUERFELTEM BYit 
AUSGANG ı AKKUMIN.ATOR MET ORTGINAL BYTE 
| PUSH H 
PUSH D 
MÜV D,A 3 AKKUML.ATOR RUTTEN | 
LIED DEER y Hi. MIT DESERAMBLER LADEN 
“RA 1 y ERSTES EXKLUETLU-ODER 
nAb HM ‚, bab HM A. LINKSSHIFT VON HI 
xRAä KH , ZWEITES EXKLUSTIN-ODER 
Mn ",A ERGEBNIS SORIEINAL BYIED RETTEN 
, 8 FACH SCHIERF VORGANG FOLGT 
Mül A,D 
| RAR 
| MUV D,A 
MOV A,h 
RAR 
MOV 3% 
moy H,D 
SHLD DSER ; DESERAMELER ABSPEICHERN 
MN M,E ı ERGERNIS NACH AKKUMULATOR 
POP D 
Püp H 
RET 
SER: DW 0 , SPEICHERZELLEN DES SCRAMMLERS 
DSGh Du 0 ı SPELCHERZELLEN DES DESERAMBLERS 
Bild 7. Unterprogramme für Scrambler und Descrambler 
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Zur Illustration soll das Beispiel eines Scramblers und 
eines Descramblers mit Abgriffen an den Ausgängen 15 
und 8 für 8 Bit breites Arbeiten ausgeführt werden. 

Die diesen Scrambler beschreibenden Gleichungen 
lauten dann ausführlich geschrieben 
D, =I ®8Ds®D:;-1 
D;4 = Iaı ®D;-, ® D;-u4 
Di+, = l42 8 Ds ® D;-13 
Di; = 143 © D;-; © D;-ı2 
D+=14,®D_,®D; 

Di+5: = I45s © D;-;3 © D;-10 
Di+s = 14 ©D,-, © D;-s 
Di+7 = 147 ® Di-ı © Dis 
Der Schiebevorgang wird durch 


D;-15 = Di-,, Di-14 = Di-s, Di-13 = Di-5, Di-12 = D;-4 
D;-1ı = Di-3, Di-10 = Di-2, Di-a = D;-1, Dis = D,, (11) 
D;-7 = Di41, Di-s = Dir, Di-5 = Di+a, Di-a = Dira, 

D;-3 = Di45, D;-2 = Di4s, Di-ı = Dir, 

beschrieben. 


Für den zugehörigen Descrambler gilt 
0 =D ®8Ds®D:i-ı5 

O1 = D4+ı © D-, ®D;-14 

OO, =D, 8 Ds ®Di-13 

O43=D4,3s ®D-;®D;-ı 
O,,=D4,® D;-; © D;-,1 

O4 =D4,s;©®D_-;3 © D;-10 

O;j+s = Di+s © D;-, © D;-s 

O4, =D4, ®D-ı ®D;-.. 

Der Schiebevorgang wird genau wie beim Scrambler 
durch Gleichung (11) beschrieben. 

Die angegebenen Gleichungen lassen sich auf sehr 
unterschiedliche Art in ein Programm umsetzen. Als 
Beispiel sei ein Programm für einen der bekanntesten 
Prozessoren — den 8080/8085 — angegeben. Bild 7 zeigt je 
ein Unterprogramm für einen Scrambler und einen De- 
scrambler. Das Unterprogramm für den Scrambler kann 
auch als Unterprogramm für einen Quasi-Zufallsfolgen- 
generator dienen, wenn am Eingang des Programms der 
Akkumulator jeweils Null ist und die Speicherzelle des 
Scramblers SCR beim Start von Null verschieden ist. 

Dr.-Ing. Thomas Hermes, Bernd Hoen 
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Aufbau und Arbeitsweise 
digitaler PLL-Schaltungen 


1 Funktionsprinzip 


Der zur Zeit herrschende Trend zur digitalen Signal- 
verarbeitung verstärkt das Interesse an digitalen PLL- 
Schaltungen. In vielen Fällen erübrigen sich damit näm- 
lich A/D- und D/A-Umsetzer. Auch gibt es hier keine 
Beeinträchtigungen durch Temperatur- oder Betriebs- 
spannungsschwankungen. Bandbreite und Mittenfre- 
quenz lassen sich digital programmieren, wobei auch 
Regelschleifen mit geringer Bandbreite zu verwirklichen 
sind. Brummunterdrückung ist intern möglich, und 
durch Kaskadieren lassen sich Regelschleifen höherer 
Ordnung aufbauen. 

Bild 1 zeigt den grundsätzlichen Aufbau einer DPLL- 
Schaltung 1. Ordnung. Sie besteht aus einem Phasen- 
detektor, einem sogenannten K-Zähler, einer Inkrement/ 
Dekrement-Schaltung sowie einem 1:N-Teiler. Um die 
praktische Realisierung zu vereinfachen, wurde von 
Texas Instruments der integrierte Baustein 
SN54/74LS297 entwickelt; er enthält alle in Bild 1 dar- 
gestellten Elemente mit Ausnahme des 1:N-Teilers. 

Der Phasendetektor vergleicht die Phase ®;, des Ein- 
gangssignals f;, mit der Phase ®,. des DPLL-Ausgangs- 
signals f,. und liefert ein entsprechendes Fehlersignal 
kı®,, bei dem k, die „Verstärkung“ des Phasendetektors 
und der „Phasenfehler“ ®, ein direktes Maß für die 
Phasendifferenz ®,. — ®,.: der beiden Eingangssignale 
sind. ®, = 0 gilt dabei für diejenige Phasendifferenz 
®;1— Pour, bei welcher der Phasendetektor ein Ausgangs- 
signal mit 50 % Tastverhältnis liefert. 

Im SL54/74LS297 stehen zwei unterschiedlich arbei- 
tende Phasendetektoren zur Wahl. Einer davon ist ein 
herkömmliches Exklusiv-ODER-Gatter (EXOR). Die für 
®, = O bei dieser Schaltung geltenden Eingangs-Phasen- 
verhältnisse sind in Bild 2a skizziert: f,, und f,.ı müssen 
dazu um einen Viertelzyklus gegeneinander verschoben 
sein. Der mit dem EXOR maximal zu erfassende Phasen- 
fehler beträgt +90°, und für seine Phasendetektor-Ver- 
stärkung gilt kı = 4. 

Als andere Möglichkeit steht ein spezielles Flipflop 
(ECPD = Edge Controlled Phase Detector = Flankenge- 
steuerter Phasendetektor) zur Verfügung, dessen Signal- 
Diagramm für ®, = 0 in Bild 2b zu sehen ist. Ein 
Übergang von H nach L am Eingang f,.: (®5) erzeugt hier 
am Ausgang einen H-Pegel, während eine entspre- 
chende Flanke am Eingang f;, (Pı:) am Ausgang L lie- 
fert. Ein ECPD kann Phasenfehler bis +180° erfassen 
und zeigt eine Phasendetektor-Verstärkung von ky = 2. 


Für ®, = 0 müssen beide Eingangssignale um einen 
Halbzyklus gegeneinander verschoben sein. 

Der K-Zähler besteht aus einem Aufwärts- und einem 
Abwärts-Zähler mit Carry- beziehungsweise Borrow- 
Ausgang. Hier bestimmt das Signal am D/U-Eingang, 
welcher der beiden Zähler aktiv ist. Wie man in Bild 1 
sehen kann, liegt der D/U-Eingang im allgemeinen am 
Ausgang des Phasendetektors, während seinem Taktein- 
gang der K-Takt M - f. (f. = Mittenfrequenz der Regel- 
schleife, M = Konstante) zugeführt wird. Carry- und 
Borrow-Ausgang des K-Zählers sind mit dem Inkrement- 
beziehungsweise dem Dekrement-Eingang der VD- 
Schaltung verbunden: Ein Impuls am Inkrement-Ein- 
gang veranlaßt das Hinzufügen eines halben Zyklus an 
ihrem Ausgang, während durch einen Impuls am Dekre- 
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Bild 1. Grundsätzlicher Aufbau einer digitalen PLL- 
Schaltung mit Phasendetektor, K-Zähler, Inkre- 
ment/Dekrement-Schaltung (l/D) und 1:N-Teiler 
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Bild 2. Zeitlicher Verlauf der Signale für ®, = 0 beim EXOR- 
Phasendetektor (a) und beim ECPD (b) 














101 














Digitaltechnik 





ment-Eingang dort ein halber Zyklus gelöscht wird. 
Liegt weder ein Inkrement- noch ein Dekrement-Impuls 
an, dann entspricht die Ausgangsfrequenz der /D-Schal- 
tung der halben VD-Taktfrequenz 2 : N - f., also N - f., 
worin N die Zähler-Konstante des 1:N-Zählers ist. 

Das Arbeitsprinzip einer DPLL-Schleife läßt sich 
dementsprechend wie folgt beschreiben: Sind die Ein- 
gangssignale mit ihren Frequenzen f,, und f,.: phasen- 
mäßig derart gegeneinander verschoben, daß der Aus- 
gang des Phasendetektors L-Zustand annimmt, dann 





NCR Fr | 


/D- 
Ausgang PD 2 
— | 


Vz Zyklus 1/2 Zyklus 
zugefügt gelöscht 


| Bild 3. Signalformen an der Inkrement/Dekrement-Schaltung 
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zählt der K-Zähler aufwärts und liefert einen CGarry- 
Impuls. Dieser wiederum veranlaßt die /D-Schaltung, 
ihrem Ausgangssignal einen Halbzyklus hinzuzufügen. 
Umgekehrt löst ein durch entsprechende Eingangs-Pha- 
senverhältnisse verursachter H-Zustand am Phasende- 
tektor-Ausgang das Abwärtszählen des K-Zählers und 
damit einen Borrow-Impuls aus, der über den Dekre- 
ment-Eingang der V/D-Schaltung an deren Ausgang das 
Löschen eines Halbzyklus veranlaßt. Auf diese Weise 
regelt die DPLL-Schaltung die Phase ihres Ausgangssi- 
gnals nach, und im „eingerasteten‘“ Zustand herrscht 
zwischen f,) und fo. eine definierte Phasendifferenz. 
Solche Zusammenhänge sind in Bild 3 veranschaulicht. 


2 DPLL-Gleichungen 1. Ordnung 


Die Mittenfrequenz einer DPLL-Schleife ist festgelegt 
durch 


f = fin 
“ 2»N (1) 
Darin sind fjn die Taktfrequenz der Inkrement/Dekre- 
ment-Schaltung und N die Zählerkonstante des 1:N- 
Teilers. Für das Ausgangssignal des K-Zählers gilt 
gemäß Datenblatt des SN54/74LS297 


ka i ®. M- L 





fk out — K (2) 
und für das der VD-Schaltung 

k,-&,-M-f 
fyn on N- ke nu Zu 0 (3) 


Diese Frequenzen sind also bestimmt durch die Phasen- 
detektor-Verstärkung k,, den Phasenfehler ®,, die Kon- 


102 


stante M, die Schleifen-Mittenfrequenz f., die K-Zähler- 
Konstante K und die Zählerkonstante N. Das Ausgangs- 
signal der Schleife hat die Frequenz 
2 kı:®.:M-f 
Four = fe + 7 z K -N (4) 
Da für die Grenzen des Einrastbereichs k; - ®,. = +1ggilt, 
läßt sich aus Gl. (4) der Arbeitsfrequenzbereich Afnax 
ableiten: 
_ M- fe. 

=2.K-N (5) 
Der Einrastbereich der DPLL-Schleife wird also unter 
anderem durch K, den Modulo-Wert des K-Zählers, 
bestimmt. In eingerastetem Zustand liefert die Anord- 


Ale > fout max 





nung four = fin mit einer definierten Phasendifferenz 
zwischen beiden, nämlich gemäß Gl. (4) mit 

zu 2 -K:N- (fin < fe) 
= "SB [Zyklen] (6) 


Für f,, = f. gilt ®, = 0. 











De 


Bild 4. Schaltungen zur Brummunterdrückung beim EXOR- 
Phasendetektor (a) und beim ECPD (b) 











3 Brummunterdrückung 


In der Anordnung nach Bild 1 arbeitet der K-Zähler 
auch bei eingerasteter Schleife - also ohne Phasenfehler: 
Er liefert dabei ausgangsseitig periodisch Carry- und 
Borrow-Impulse, und bei zu klein gewähltem K durch- 
läuft er den Zählzyklus jeweils so oft, daß abwechselnd 
Carry- und Borrow-Pulsfolgen ausgegeben werden. Der 
sich daraus ergebende Fehler im Tastverhältnis macht 
sich als „Brumm“ im DPLL-Ausgangssignal bemerkbar. 
Mit ausreichend großem K-Wert dagegen läßt sich dieser 
Brumm auf 1:N Zyklen reduzieren: Bei Verwendung des 
EXOR-Phasendetektors sollte dazu K größer als M/4, 
beim ECPD größer als M/2 sein. Dann unterdrücken die 
Phasenkorrektur-Impulse die geringwertigen Bits des 
1:N-Teilers. 

Zur Brummunterdrückung lassen sich auch Anord- 
nungen wie in Bild 4 verwenden: Hier wird bei eingera- 
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steter DPLL und ®, = 0 der K-Zähler gesperrt. Zudem 
engen diese Anordnungen die Bandbreite des Schleifen- 
Einrastbereichs ein. Der maximal erfaßbare Phasenfehler 
(+90° bei EXOR- beziehungsweise +180° bei ECPD- 
Schaltung) wird dabei um den Faktor 
1 

1*+ FE 

reduziert, und die Phasendetektor-Verstärkung halbiert 
sich. Dementsprechend gilt dann für den Einrastbereich 


M fe. 


1 (7) 
Z—g)'4K-N 


Als = 
(+ 





4 Transfer-Funktion und Q-Faktor 


Im eingerasteten Zustand läßt sich die DPLL-Schal- 
tung mit einer Analog-PLL-Schaltung vergleichen, 
wobei der K-Zähler als Integrator wirkt. Für die Trans- 
fer-Funktion der offenen Regelschleife gilt 


G[s) = ky/s (8) 
mit der Gesamt-Schleifenverstärkung 

_ka:M-f. 
k= 2-K-N [rad/s] (9) 


Für die Transfer-Funktion der geschlossenen Schleife 

ergibt sich also 
kı 

H(s) = ST (10) 
Die 3-dB-Verstärkung w (3 dB) ist demnach mit der 
Gesamt-Schleifenverstärkung k, identisch. Eine DPLL- 
Schaltung läßt sich auch als Filter betrachten, weil sie 
hochfrequente Phasenwechsel aus dem Signal ausfiltert. 
Analogfilter dieser Art werden durch ihre Güte Q 
gekennzeichnet, welche dem Verhältnis der Bandbreite 
zur Mittenfrequenz umgekehrt proportional ist. Entspre- 
chend läßt sich die Güte einer DPLL-Anordnung defi- 
nieren: 


De 
Y 2° 03 dB (11) 
Für gleiche Werte von K- und VD-Takt - also für 
M=2:N - vereinfacht sich Gl. (11) zu 

_ıu0K 
Q- 

Da K zwischen 2°? und 2!” programmierbar ist, erhält 
man mitM = 2: N für DPLL-Anordnungen 1. Ordnung 
Q-Werte zwischen etwa 6 und rund 205 000. 








(12) 


5 DPLL-Anwendungen 
5.1 Einrast-Anzeige 


Bild 5a zeigt eine einfache Schaltung mit D-Flipflop 
und Monoflop, welche den eingerasteten Zustand signa- 
lisieren kann. In Bild 5b ist zu erkennen, daß in diesem 
Fall Q des D-Flipflops — abhängig von der Phasendiffe- 
renz zwischen f;, und fout — H oder L zeigt. Das Monoflop 
bleibt deshalb inaktiv und die LED dunkel. Im nicht 
eingerasteten Zustand dagegen (Bild 5c) liefert das 
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Bild 5. Blockschaltung einer Einrastanzeige (a) mit den 


Signalverläufen für den eingerasteten (b) und den nicht ein- 
gerasteten Zustand (c) 











D-Flipflop Pulsfolgen, die das Monoflop ansteuern und 
so die LED aufleuchten lassen. Die Schaltung arbeitet in 
Verbindung mit dem EXOR-Phasendetektor bei allen 
Frequenzen innerhalb des Einrastbereichs, bei der 
ECPD-Schaltung jedoch wird für f = f. fälschlicher- 
weise „nicht eingerastet“ signalisiert. 
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Bild 6. Blockschaltung eines FSK-Decoders 
(a) mit den Signalverläufen für f,, = fı 





(b) und für f,, = f; (c) | 
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Bild 7. DPLL-Anordnung mit Ausgabe von 4-Bit-Daten für den 
Phasenfehler (a) mit zwei Beispielen: Ein Phasenfehler zwi- 
schen 3/8 Zyklen und 7/16 Zyklen bewirkt in den D-Flipflops 
einen Registerinhalt von LLLH (b), ein Phasenfehler zwischen 
Null und 1/16 Zyklus liefert dort HLLL (c) 
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Bild 8. DPLL 
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prozessor- 
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5.2 FSK-Decodierung 


Eine DPLL-Anordnung mit ECPD und einem D-Flip- 
flop läßt sich gemäß Bild 6 zur Decodierung frequenz- 
umgetasteter (FSK-)Signale verwenden. In diesem Fall 
hat das Eingangssignal jeweils eine der beiden Frequen- 
zen f} oder f,. Wählt man nun die Mittenfrequenz der 
DPLL-Schaltung zu fı < f. < f,, dann ergibt sich für fı ein 
negativer Phasenfehler ®&,, für f, dagegen ein positiver. 
Dementsprechend speichert das D-Flipflop entweder H 
oder L, womit das FSK-Signal decodiert ist. 


5.3 Digital-Ausgabe des Phasenfehlers 


Das im vorigen Abschnitt beschriebene Konzept läßt 
sich gemäß Bild 7 zur Digital-Ausgabe des Phasenfehlers 
verwenden. Im eingerasteten Zustand besteht nämlich 
nicht nur zwischen f,, und f,., sondern auch an jeder 
Zwischenstufe des 1:N-Teilers eine definierte Phasen- 
differenz. Verwendet man nun einen 1:N-Teiler mit 
Parallel-Ausgängen, dann läßt sich mit Hilfe von f;, als 
Übernahmesignal ein der Phasendifferenz entsprechen- 
des Digitalwort im Zwischenregister speichern. Dabei ist 
allerdings zu berücksichtigen, daß beispielsweise bei 
der ECPD-Schaltung ®, = 0 einem Versatz zwischen f;, 
und f,.. um einen halben Zyklus entspricht: Um den 
Absolutwert der Phasendifferenz zu erhalten, muß dann 
ein Halbzyklus hinzuaddiert werden. Ein so gewonne- 
ner Absolutwert der Phasendifferenz läßt sich beispiels- 
weise mit Hilfe von Gl. 6 zur Berechnung der Eingangs- 
frequenz f;, verwenden. 


5.4 Echtzeitsteuerung von Mittenfrequenz 
und Einrastbereich 


Mit einer Anordnung nach Bild 8 läßt sich eine DPLL 
hinsichtlich Mittenfrequenz und Einrastbereich dyna- 
misch von einem Mikroprozessor steuern. Hier ist der 
1:N-Teiler in einen Zähler mit Parallel-Ausgängen für 
die Direktausgabe der Phasendaten und in einen pro- 
grammierbaren Zähler zur Steuerung der Schleifen-Mit- 
tenfrequenz aufgeteilt. Eine solche Schaltung eignet sich 
beispielsweise zur Demodulation eines Signals, welches 
innerhalb eines bestimmten Bereichs mehrere verschie- 
dene Frequenzen annehmen kann. Die Einrast-Anzeige 
teilt hier dem Mikroprozessor mit, wenn die DPLL aus- 
rastet und ihr Einrastbereich durch Verringerung des 
K-Zählbereichs erweitert werden muß. Ist die Einrastbe- 
dingung erreicht, dann liest der Mikroprozessor den 
Phasenfehler ®, aus dem Zwischenspeicher des 1:N- 
Teilers aus und regelt die Mittenfrequenz durch Verän- 
derung des Zählbereichs für den programmierbaren 
Zähler so lange nach, bis der minimale Phasenfehler 
entsteht. Danach kann der Prozessor durch Vergrößern 
des K-Zählbereichs den Einrastbereich wieder verklei- 
nern. 
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5.5 Frequenz- und Phasen-Demodulation 


Zur Demodulation phasen- oder frequenzmodulierter 
Signale kann eine DPLL-Anordnung nach Bild 9 dienen. 
f. entspricht in diesem Fall der Signal-Mittenfrequenz, 
und Phasenänderungen des Eingangssignals werden 
durch Speichern des Zählerstandes des 1:N-Teilers mit 
Hilfe eines Übernahme-Impulses der Frequenz f. und 
konstanter Phase festgestellt. Die Phase des Zwischen- 
speicher-Übernahme-Impulses (Strobe) ist mit der des 
Eingangssignals synchronisiert [5]. 


5.6 Einrastbereich-Erweiterung 


Schaltet man vor beide Phasendetektor-Eingänge je 
einen Zähler mit gleichen Zählbereichen (Modulo L), 
dann verringert sich gemäß Gl. (9) die Gesamt-Schleifen- 
verstärkung und die damit identische 3-dB-Bandbreite 
der DPLL um den Faktor L. Um die gleiche 3-dB-Band- 
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breite wie ohne diese L-Teiler zu erhalten, muß der 
K-Zählbereich um den Faktor L verkleinert werden, 
wobei sich gemäß Gl. (5) eine entsprechende Erweite- 
rung des Einrastbereichs der Regelschleife ergibt. 


5.7 Floppy-Disk-Taktsynchronisation 


Bei Floppy-Disks werden die Lesedaten im allgemei- 
nen mit einer Rate von 250 kBit/s ausgegeben - aller- 
dings nichtperiodisch. H wird dabei beispielsweise von 
zwei Impulsen mit 2 us Abstand, L von zwei Impulsen 
mit 4 us Abstand dargestellt, und andere Steuersignale 
weisen 1 us Abstand auf. Der entsprechende Controller 
benötigt dann aber die periodische Daten-Grundfre- 
quenz von hier 1 MHz, um alle Vorgänge synchronisie- 
ren und steuern zu können. 

Diese Aufgabe löst eine DPLL-Schaltung nach Bild 10. 
Um Jitter der Phasenverriegelung weitgehend zu vermei- 
den und den Einrastbereich zu erweitern, verlängert ein 
Monoflop die Leseimpulse von typischerweise 200 ns 
auf 500 ns. Um den Jitter noch weiter zu reduzieren, 
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Bild 10. Blockschaltung der DPLL für eine Floppy-Disk- 
Steuerung (a) mit den entsprechenden Signalverläufen (b) 











arbeitet der SN54/74LS297 mit maximaler K- und V/D- 
Taktfrequenz. Das DPLL-Ausgangssignal am RKM-Ein- 
gang des Controllers zeigt einen Jitter von +66,7 ns, 
welcher Wert sich aus +1 us, geteilt durch das Verhält- 
nis von VD-Taktfrequenz zur 1-MHz-RKM-Frequenz 
(15 MHz : 1 MHz = 15) ergibt. 








6 Entwurfs-Richtlinien 


Die Berechnung von DPLL-Anordnungen läßt sich 
durch Wahl eines gemeinsamen Taktes für K-Zähler und 
VD-Schaltung vereinfachen. Ein gegenüber dem VD-Takt 
höherfrequenter K-Takt hat weiteren, ein niedrigerer K- 
Takt engeren Einrast-Bereich zur Folge. Die Wahl des 
Phasendetektor-Typs hängt von den Eigenschaften des 
Eingangssignals ab: Die EXOR-Schaltung erfordert recht- 
eckigen Eingangssignalverlauf, ist dafür aber weniger 
störanfällig als der ECPD. Dieser wiederum zeigt einen 
weiteren Phasenfehler-Bereich und stellt keinerlei 
Anforderungen an das Tastverhältnis. Da die Ausgangs- 
frequenz der DPLL eine Phasenauflösung von +1/2 Zy- 
klen zeigt, müssen die Anforderungen an die Phasenauf- 
lösung durch entsprechende Wahl von N erfüllt werden. 

Nach Festlegung von Mittenfrequenz, Einrastbereich, 
Phasendetektor-Typ und N ergibt sich aus Gl. (1) die 
erforderliche Taktfrequenz und aus Gl. (5) der Zählbe- 
reich K. Erhält man dabei für K eine Zweierpotenz, dann 
ist der Einrastbereich zu ändern. Für M = 2 nimmt der 
Einrastbereich den Maximalwert +f./8 an. Sind die For- 
derungen K> M/4 für die EXOR-Schaltung oder von 
K > M/2 für den ECPD nicht erfüllt, kann das Ausgangs- 
signal Brumm zeigen. In diesem Fall hat man M oder K 
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' Bild 11. Blockschaltung einer DPLL 2. Ordnung: Hier sind 
zwei DPLL-Schaltungen 1. Ordnung kaskadiert 








anders zu wählen oder eine Brummunterdrückungs- 
Schaltung zu verwenden. 


7 DPLL-Schaltungen höherer Ordnung 


Durch Kaskadieren von mehreren SN54/74LS297- 
Bausteinen lassen sich DPLL-Anordnungen höherer 
Ordnung verwirklichen. Bild 11 zeigt eine Schaltung 2. 
Ordnung. Sie besteht aus zwei Schleifen 1. Ordnung, die 
hier mit „Loop 1“ und „Loop 2“ bezeichnet sind. Die 
Mittenfrequenz von Loop 2 ist durch den V/D-Takt von 
Loop 2 bestimmt. Da der /D-Takt-Eingang von Loop 1 
aus dem V/D-Ausgang von Loop 2 gespeist wird, ergibt 
sich die Mittenfrequenz von Loop 1 aus der Frequenz 
am V’D-Ausgang von Loop 2, und bei Einrasten beider 
Schleifen entspricht die Mittenfrequenz von Loop 1 der 
Eingangsfrequenz f,.: Die DPLL 2. Ordnung folgt also 
innerhalb ihres Einrastbereichs dem Eingangssignal 
ohne Phasenfehler. Dabei gilt für den Einrastbereich von 


Loop 2: 
ME 
Ama .R,-N 


In Loop 2 ist der Phasenfehler proportional zur Fre- 
quenzdifferenz zwischen f;, und f.: 
ka: M-f. 

fn-fe = #B-N ö ®, (16) 
Die Größe dieses Frequenz-Offset läßt sich, wie im 
Abschnitt 5.3 für eine DPLL 1. Ordnung beschrieben, 
durch Speichern des N-Zähler-Inhalts von Loop 2 
bestimmen. Für die Transfer-Funktion gilt 


(15) 
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ze out(S) = wW.s+ wWı' 
Ks) = Dus) +0: Ss+t WW 117) 
mit 
ka M-f. 
Wı = Er} [rad/s] (18) 
und 
= Kaa -M- tz 
= #:&-+L-N [rad/s] (19) 


Gl. (17) entspricht aufbaumäßig der allgemeinen Glei- 
chung eines aktiven Analog-PLL-Filters 2. Ordnung, für 
welches gilt: 
De 2.8: 9:Ss+ oı 
HIE) = Dun 3° +2.8E:-'S5s+ oh 
Ein Koeffizientenvergleich zwischen Gl. (17) und Gl. 
(20) liefert für die DPLL 2. Ordnung eine Eigenfrequenz 


von 


(20) 


On = Vo :@z [rad/s] (21) 
und den Dämpfungsfaktor 

= 1 

S=7'V01'@ (22) 


DPLL-Schaltungen noch höherer Ordnung lassen sich 
durch weitere Kaskadierung in entsprechender Weise 
aufbauen. 


Donald G. Troha, 
James D. Gallia 
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Lock-In-Meßtechnik 


mit digitaler Signalauswertung 


Lock-In-Verstärker sind in ihrer Wirkungsweise Syn- 
chrongleichrichter, die das Detektieren eines Signals mit 
geringem Störabstand ermöglichen, wenn eine Referenz- 
frequenz zur Signalfrequenz vorliegt. Beim üblicher- 
weise angewandten analogen Verfahren sind systembe- 
dingte Störeinflüsse vorhanden, die durch relativ auf- 
wendige Schaltungstechniken beseitigt werden müssen. 
In diesem Beitrag wird ein digitales Verfahren vorge- 
stellt, das folgende Vorteile bietet: 

-Hohe Dynamik, typisch = 100 dB (nur begrenzt durch 

Dynamikumfang des vorhandenen A/D-Umsetzers) 
-Gleichzeitige Detektion von Grundwelle und höheren 

Harmonischen möglich 
- Praktisch driftfreier Betrieb. 


1 Das analoge Lock-In-Meßprinzip 


Liegt an einem Lock-In-Verstärker als Eingangsspan- 
nung ein beliebiges Frequenzgemisch vor, so erhält man 
als Ausgangsspannung die Amplituden der Frequenzan- 
teile, die der Steuerfrequenz (Referenzfrequenz) fr 
gleich oder ein ungerades Vielfaches davon sind. Auf- 
grund der schmalbandigen Durchlaßbereiche an den 


diskreten Frequenzstellen 
X 


fs = fr + 2. (2n+1)fr ergibt sich eine sehr wirksame 


Rauschunterdrückung. Die Bandbreite der Durchlaßbe- 
reiche kann durch ein nachgeschaltetes Tiefpaßfilter 
bestimmt werden. Zur Unterdrückung von ungeradzah- 
ligen Harmonischen wird ein weiteres Filter vorgeschal- 
tet. Die Blockschaltung des analogen Lock-In-Meßver- 
fahrens ist in Bild 1 dargestellt. Hierbei wird ein zur 
Signalfrequenz fs synchrones Referenzsignal der Fre- 
quenz fk benötigt. Dieses Signal kann z.B. über einen 
Impulsformer von der Quellenspannung abgeleitet wer- 
den, welche den Prüfling ansteuert. Mit dem Phasen- 
schieber wird das Meßsystem auf maximale Empfind- 
lichkeit eingestellt (wird später näher erläutert). 

Die englische Bezeichnung „Lock-In“ bezieht sich auf 
den Vorgang des Einrastens der Meßanordnung auf die 
Referenzfrequenz fr. Im deutschen Sprachgebrauch wird 
gelegentlich der Begriff „Synchronfilter‘“ verwendet. 

Die zentrale Baugruppe des Lock-In-Verstärkers ist 
der Synchrongleichrichter. Eine mögliche Schaltungs- 
anordnung für den Synchrongleichrichter ist in Bild2 
vereinfacht dargestellt. Durch die beiden CMOS-Schal- 
ter T1 und T2 werden die Signale u;(t) und u;(t) wech- 





selseitig auf einen Summenpunkt geschaltet. Für den 
Gleichstrommittelwert U,, der sich am Ausgang des TP 
einstellt, ist die Phase g zwischen u;(t) und ux(t) von 





entscheidender Bedeutung. Im eingeschwungenen 
Zustand (t>RC) liegt ein Spannungsmittelwert U, von 
— 2U 

a 3 c0sp (1) 


vor. Das Vorzeichen und der Skalenfaktor der Meßan- 
ordnung werden also durch den Phasenwinkel 
bestimmt. Welche Konsequenzen sich daraus ergeben, 
wird später erläutert. Zunächst wird @ = 0 ange- 
nommen. 

Der angestrebte Effekt der Störabstandverbesserung 
der Synchrondetektion läßt sich anhand der rauschäqui- 
valenten Bandbreiten (engl. noise equivalent band- 
width, NEBW) abschätzen. Die NEBW bezeichnet die 
Bandbreite eines Filters mit rechteckigem spektralen 
Übertragungsverlauf, welches die gleiche Rauschlei- 
stung liefert wie der betrachtete Übertragungskanal. Die 
mittlere Rauschleistung P,, welche sich am Ausgang 
eines Übertragungskanals einstellt, ergibt sich bei kon- 
stanter spektraler Rauschleistungsdichte p,(f) = a („wei- 
Bes Rauschen“), zu 


P. =a: NEBW (2) 


Bei einer Leistungsübertragungscharakteristik T,(f) des 
RC-Tiefpasses von 


Eile (3) 








1+(2nfRC)? 
ist die NEBW 
= (4) 
A ze 
neow=_/ Tuner Soc 
= = 
| Synchron- 
Signal- t Filter Gleichrichter Tiefpaß 
quelle | 


Ausgang 
uz(t) 











Phasenschieber 


fe | Impulsformer 


Bild 1. Blockschaltung eines 
analogen Lock-In-Meßsystems 








LI - Verstärker 
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Besitzt der Prüfling eine Übertragungsbandbreite f, 
(ebenfalls tiefpaßgefiltert, -6 dB/Oktave), so ist dessen 
rauschäquivalente Bandbreite NEBW* 


n 
— gar, (5) 
f 
Die Rauschleistungen P,* am Eingang und P, am Aus- 
gang des Lock-In-Verstärkers verhalten sich wie 











* * 
Pr e NEBW (6) 
P._ NEBW 
und die Rauschspannungen (Effektivwerte) wie 
* * 
ah N aner (7) 
Ur NEBW 
u.(t) 
Eingang zn 


[> 

[7 
ne 

| 
3 











UR UR 
Fur ANA 
” Bild 2. Prinzip des Synchrongleichrichters 


Ein Zahlenbeispiel soll die Rauschverminderung ver- 
deutlichen. 

Besitzt der Prüfling eine Grenzfrequenz f, = 10 kHz 
(-3-dB-Grenze, -6 dB/Oktave), so ergibt sich bei T = RC 
= 1s eine Störabstandsverbesserung von ca. 48 dB. 
Entsprechend Bild2 stellt die Ausgangsspannung u;ft) 
das Produkt u;(t) : ur(t) dar. Werden T1 und T2 als ideale 
Schalter betrachtet, so besitzt ur(t) die Amplitude 1, d.h. 





1 für MR<t<ine— te 


unlt) = 
. A Fe ins 1% (8) 


: 1 
mit tr — 
fr 


Für ur(t) läßt sich dann schreiben 


00 
> 1 
up (t) = T >n+1 
n=o 


d.h. das Spektrum von ugrft) besitzt auch Komponenten 
bei ungeradzahligen Vielfachen von fr. Wenn im Spek- 
trum von u.(t) noch zusätzlich Vielfache m von fx auftre- 
ten (Störeinstreuungen, nichtlineare Verzerrungen im 
Prüfling usw.), läßt sich schreiben: 





sin [2n+1) wet] (9) 
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oo 
vet) = 2 Ör,cos mn + pn) I 
m=1 
so daß eine Gleichrichtspannung U,, am Ausgang des LI- 
Verstärkers von 


GE; ‚3 e Ü. „cos ym für m = ungerade 

1 m=1 

0 m = gerade 
entsteht. 

Um die Detektion von ungeradzahligen Harmoni- 
schen zu vermeiden, ist zu deren Unterdrückung am 
Eingang des LI-Verstärkers ein durchstimmbares Filter 
vorgesehen (s. Bild 1). 

Weiterhin ist zu berücksichtigen, daß das Ausgangssi- 
gnal nach Gl. (1) vom Phasenwinkel g abhängt. Bei 
starken Schwankungen von 9, z.B. im Prüfling oder im 
Phasenschieber, ist es zweckmäßig, auf einen weiteren 
LI-Verstärker mit um 90° verschobenem Referenzsignal 
zurückzugreifen. Damit wird das Ausgangssignal als 


— 2 Ü. sinyp 
ar (12) 
detektiert. 

Durch Verknüpfung beider LI-Meßwerte erhält man 
die phasenunempfindliche Ausgangsspannung |U,| mit 
20,siny ” ( 20,cosp 2 20, 
n . N on 





(13) 








Betragsbildende analoge Rechenschaltungen arbeiten 
jedoch nur mit mäßiger Genauigkeit. Mit einer digitalen 
Signalverarbeitung ließe sich diese Arithmetikroutine 
genauer ausführen. Gleichzeitig kann durch den Einsatz 
eines geeigneten Algorithmus die Unterdrückung von 
Harmonischen soweit erfolgen, daß keine Filterpro- 
bleme auftreten. Ein entsprechendes Konzept wird 
nachfolgend beschrieben. 


2 Das digitale Lock-In-Verfahren 


Der Hardwareteil ist in Bild 3 schematisch dargestellt. 
Die Schaltung besitzt einen Phasenregelkreis (PLL), des- 
sen spannungsgesteuerter Oszillator (VCO) auf die 
Abtastfrequenz fr = 10 f, eingestellt ist. Das erreicht man 
durch Frequenzteilung (1:10) der VCGO-Frequenz vor 
dem Phasenvergleich mit der Signalfrequenz. Das Ein- 
gangssignal wird über einen Impulsformer mit dem Pha- 
sendetektor verbunden. Über eine Abtast-Halte-Schal- 
tung (S+H) wird das zu messende Signal (Frequenz fs) 
zehnmal je Periode fs; abgetastet. Nach einer kurzen 
Einschwingzeit (t,) beginnt der A/D-Umsetzer (16 Bit) 
mit der Digitalisierung der analogen Eingangsspannung. 
Ist die Umsetzung abgeschlossen, so wird das 16-Bit- 
Datenwort durch Setzen einer entsprechenden Steuer- 
leitung (PFLG) in den Speicherbereich eines Tischrech- 
ners (hier Hewlett-Packard 9826 mit GPIO) eingelesen. 
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Bild 3. Blockschaltung des digitalen Lock-In-Meßsystems 











Bei einer Abtastfrequenz f, läßt sich das Signal für 
Frequenzen f < fr/2 auswerten, wobei fr/2 die Nyquist- 
Grenzfrequenz bezeichnet. Am A/D-Umsetzer muß des- 
halb ein bandbegrenztes Signal mit der oberen Grenzfre- 
quenz fr/2 vorliegen, so daß sich das Signal u.(t) wäh- 
rend einer Abtastperiode ts = 1/fs schreiben läßt als 


5 


5 
nitl= > Umcos(2nmf, 142 U] sin(2nmft) (14) 
m=0 m=1 


mit U„ = Amplitude des Realteils (m’te Harmonische) 
und U„* = Amplitude des Imaginärteils (m’te Harmoni- 
sche) 

Am Beispiel eines Signals u.(t) = U,* sin (2nfst) ist in 
Bild 4 der Abtastvorgang prinzipiell dargestellt. Bei der 
Abtastung entstehen je Abtastperiode ts zehn diskrete 
Abtastwerte (A4...Aıo, A; = u.(tj)), aus denen die Ampli- 
tudenwerte U„ und U„* bestimmt werden können. 

Es gilt zunächst, daß für die 5. Harmonische nur die 
cos-Komponente U; bestimmt werden kann; aber nicht 
U;*, denn für u.(t) = U;* sin (5 - 2tfst) ergibt sich für alle 
A, A; = uelt;) =0. 

Damit verbleiben zehn Unbekannte U,, U,...U;, 
U,*...U,*, die aus den zehn Abtastwerten A....Aı ein- 
deutig bestimmt werden können. U, bezeichnet den 
Gleichstrommittelwert des Eingangssignals. 

Wenn man Gl. (14) zu den Abtastzeitpunkten t; = (i-1) 
ts/10 schreibt, ergibt sich 


5 
A, = U. lt) = I Uncos (m (i-1)-36°) + 


m=0 (15) 


L 
> Ursin tm ti-1:36°) 
m=1 
Mit den Methoden der diskreten Fouriertransforma- 


tion läßt Gl. (15) nach U,„, bzw. U„* auflösen, wobei sich 
ergibt 


10 
Te 
0 10 j 
(il 
10 
un | A, cos (mti-1).360)]| m=1.4 
21 (16) 
10 
ce 
ae 
= ac 
i=1 
10 
tt | > A sintmti-n).369) | m=1..4 
i=1 


Für z.B. U, ergibt sich somit der einfache Algorithmus 


Un=4| Ay-Ag+ cos 36° (Ar Am-As-Anl.. 17) 
... + C0S 12° (Ay#Ag-Ay-As) | 


Insbesondere interessiert die Amplitude der Grund- 
welle, U}, = YU}? + (U, *)”, die mit den obigen Beziehun- 
gen leicht aus den Abtastwerten ermittelt werden kann. 
Bei einem angenommenen Signal der Form u;.(t) = 
U, cos (2nfst) ergibt sich U, = U, und U,* = 0. Wird nun 
die Phase des Abtastsignals um Ag variiert, verändern 
sich U, und U,* entsprechend mit 


U, (Ay) = U, cos Ay cut 
x 18 
U(Ap)= U,*sin Ap 


Durch die nachfolgende Betragsbildung entfällt Ay 
wieder. Der Phasenschieber ist also entbehrlich gewor- 
den. Weiterhin besitzt das Verfahren den Vorteil, daß 
außer der Grundwelle der Frequenz fs auch höhere 
Harmonische separat detektiert werden können (s. Gl. 
(16)). So können nacheinander die Harmonischen eines 
Spektrums aus den einmalig aufgenommenen Sample- 
werten errechnet werden. Diese Möglichkeit kann z.B. 
für Klirrfaktormessungen sehr nützlich sein. Einschrän- 
kend soll erwähnt werden, daß Signalkomponenten 
oberhalb der Nyquistfrequenz (in unserem Beispiel 
f>5 fs) zu Verfälschungen führen können. So ergibt die 

















Bild 4. Signalabtastung mit zehn Stützwerten pro Periode 
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gewünschte Detektion bei der Frequenz m-fs auch 
immer eine unerwünschte Detektion von Komponenten 
bei den Frequenzen M fr + m - fs (in diesem Beispiel fr 
= 10 - fs, M ganzzahlig), so daß sich ergibt: 


detektiert nicht unterdrückbar (19) 
fe Ir: „MT 19 fs 

Zfts Sn A Pe ci 

30, fen Bf 17 t: 

uf, 6, et, 16 


Will man das Spektrum eines Frequenzgemisches bis 
einschließlich 4fs auswerten, so ergibt sich bereits ein 
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problematisch geringer Frequenzabstand zur Störfre- 
quenz 6fs. Hier kann man sich helfen, wenn man die 
Abtastfrequenz f erhöht. Wählt man z.B. 20 Abtastun- 
gen je Periode fs (£ fr = 20 fs), erhöht sich die Ord- 
nungszahl nicht unterdrückbarer Harmonischer, so daß 
nun gilt 


detektiert nicht unterdrückbar 
fe Ka I > 2 
2 f: 18: , 22 fe +; 38T, (20) 
37 7 1% „ale, 3,6 
Bit, 16 f.. Zu T. . 36T, 


3 Anwendungsbeispiel 


Das beschriebene Meßprinzip wird zur Auswertung 
der Signale eines Lichtleitfaserkreisels verwendet. Die- 
ser Drehgeschwindigkeitssensor mißt absolute Drehge- 
schwindigkeiten durch Ausnutzung eines physikali- 
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schen Effekts (Sagnac-Effekt) in einer Lichtleitfaser [1]. 
Die Empfindlichkeit des Sensors hängt unter anderem 
von der Faserlänge und dem Durchmesser des Spulen- 
körpers ab, auf den die Faser aufgewickelt ist. Detektiert 
wird die Drehrate DR als Amplitude U, der ersten Har- 
monischen fs (1 kHz) eines Frequenzgemisches. Für 
unseren Testaufbau ergibt sich folgender Zusammen- 
hang: 


Ü,=1,5: 10° sin (DR- 10°?) 


N) [m] 


NE = Numerische Einheiten 
Für Kompensationszwecke wird auch die 2. Harmoni- 
sche (2fs) benötigt, welche mit der Empfindlichkeit 


(21) 


Üs= 9 + 10° cos LOB: 


Pe] 


in unserem Aufbau gemessen werden kann. Der A/D- 
Umsetzer des Meßsystems besitzt eine Auflösung von 16 
Bit. 

In ruhendem Zustand unterliegt der Sensor bereits der 
Erddrehrate (=11°/h für unseren Standort). Obwohl 
diese Drehrate nicht die Untergrenze der Meßempfind- 
lichkeit darstellt, ist das Amplitudenverhältnis für die- 
sen Zustand bereits U,/U, = 3 : 10°. Das Auswertungs- 
verfahren muß außer hoher Dynamik auch eine hohe 
Übersprechdämpfung für Signale besitzen, deren Fre- 
quenzabstand lediglich eine Oktave beträgt. 

Bild 5 zeigt die Meßergebnisse eines Probelaufs. Die 
Meßwerte werden nach Cosinusanteil [COS], Sinusan- 
teil [SIN] und Betrag [BETR] von erster und zweiter 
Harmonischer [U1, U2] ausgegeben. Die Integrationszeit 
ı (Datenerfassungszeit des Rechners) beträgt 1s. Das 
Programm errechnet die zeitlichen Mittelwerte von 
Ay...Aıo für das Zeitintervall t, wobei ı ungefähr der 
Zeitkonstanten t = RC eines Analogsystems entspricht. 

Im Bereich (a) befindet sich der Kreisel in Ruhelage 
und mißt somit die Erddrehrate. Im Bereich (b) wird der 
Einfluß der Phase g auf das Meßergebnis untersucht. Die 
eingestellte, absolute Drehrate des Drehtisches beträgt 
1675 °/h. Die Meßwerte schwanken weniger als 5 % in 
einem Phasenstellbereich von ca. 180°. 

Das hier vorgestellte System besitzt ein 16-Bit-Par- 
allel-Interface, welches eine maximale Übertragungsrate 
von ca. 60 kByte/s zuläßt. Bei einer Wortlänge von 2 Byte 
beträgt die maximale Abtastrate somit ca. 30 kHz. Es 
können also Harmonische im Bereich bis zu 15 kHz 
detektiert werden. Bei Verwendung eines DMA-Control- 
lers läßt sich mit zehnfach höherer Übertragungsrate 
arbeiten, d.h. der Frequenzbereich wird auf ca. 150 kHz 
erweitert. 

Dipl.-Ing. Peter Marten, Prof. Dr.-Ing. Klaus Petermann 


(22) 
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Grundlagen der Echtzeit-Simulation 
von Regelkreisen mit Digitalrechnern 


Der Einzug des Mikroprozessors in die Steuer- und 
Regeltechnik verlangt vom Ingenieur einiges Umden- 
ken. Der Hauptunterschied von digitalen Systemen 
gegenüber den herkömmlichen analogen liegt darin, 
daß die Größen zeit- und wertdiskret verarbeitet wer- 
den. Dem schwierigeren Verständnis stehen als Vor- 
teile die weitaus besseren technischen Eigenschaften 
gegenüber, vor allem die Programmierbarkeit. Hier 
soll eine Einführung in die Arbeitsweise von Abtast- 
systemen gegeben werden. 


1 Diskontinuierliche Signalverarbeitung 


Wird ein PID-Regelkreis mit einem Mikroprozessor 
realisiert, dann können die Signale im Gegensatz zu 
analogen Systemen nicht stetig, sondern nur zu 
gewissen diskreten Zeitpunkten, also diskontinu- 
ierlich verarbeitet werden. Dieser Vorgang ist dar- 
stellbar durch Multiplikation des kontinuierlichen 
Signals f(t) mit einer periodischen Folge von Diracim- 
pulsen (Bild 1). 





t) = {öft) + ö(t-T) + öft-2T) + Stt-3T)...} ft) (1) 


Bild 1. Punktweise Abtastung eines Analogsignals 


Die Diracsche Deltafunktion ö(t) existiert nur zum 
Abtastzeitpunkt, außerhalb ist sie Null. Die Dauer 
des auch als Diracstoß bezeichneten Impulses ist 
unendlich kurz, seine Amplitude unendlich groß, die 
Impulsfläche föft)dt = 1. Man kann diese Verknüp- 
fung auch als Impulsflächenmodulation ansehen. 
Nähert man den Diracstoß durch einen schmalen 
Impuls endlicher Breite und endlicher Höhe an, so ist 
die Approximation um so genauer, je geringer die 
Änderung des Signals während der Abtastzeit ist. In 
technischen Systemen wird dem Taster ein Halte- 
glied nachgeschaltet (Bild 2). Dadurch geht die 
Impulsflächenmodulation in eine Impulshöhenmo- 
dulation über. Die Breite der Abtastimpulse ist kon- 
stant und gleich der Periodendauer des Abtastzyklus, 
ihre Höhe entspricht der Amplitude der Signalfunk- 





tion. Stellt man also sicher, daß der Abtastzyklus 
klein ist im Vergleich zur Änderung der Impulsant- 
wort während der Abtastzeit, dann kann man Glei- 
chung (1) anwenden, die übergeht in 


f*(t) = fit 


=: ölt-nT). 


n=0 


a 


Bild 2. Abtastung mit anschließender Speicherung 


Da die Diracimpulsfolge außer an den Stellen t=nT 
gleich Null ist, kann man auch schreiben 


f*(t) = > f{nT)ölt-nT). 


n=0 
Transformiert man nun diese Gleichung mittels der 
Laplace-Transformation vom Zeitbereich in den Fre- 
quenzbereich, dann erhält man 


F*(s) = 3 f{nT)e (2) 


n=0 

Setzt man e‘' = z aus Gründen der Abkürzung, dann 
geht Gl. 2 über in 

F*(z) = >, fnT)z " (3) 

n=0 

Mit dieser z-Transformation besitzt der Anwender 
nun ein hervorragendes Mittel, die Lösung von Fal- 
tungsintegralen, die im Zeitbereich bei der Bestim- 
mung des Übergangsverhaltens des Regelsystems auf- 
treten, zu umgehen und durch einfache multiplika- 
tive Operationen im Frequenzbereich zu ersetzen. 
Ebenso wie in kontinuierlichen Systemen läßt sich in 
diskontinuierlichen das Systemverhalten durch die 
Impulsantwort, die Sprungantwort oder die Fre- 
quenzantwort finden. Man multipliziert z.B. die 
Pulsübertragungsfunktion des Systems mit der z- 
Transformierten des Sprunges und erhält nach Rück- 
transformation des Produktes die Sprungantwort. Im 
Grunde genommen ist eine Rücktransformation in 
den Zeitbereich gar nicht notwendig, da die z-Reihe, 
die gleichen Koeffizienten enthält wie die zugehörige 
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Zeitreihe. Hierzu einige Beispiele, die zum Verständ- 
nis des diskreten PID-Regelkreises beitragen. Die 
Abtastung der Sprungfunktion oft) (Bild 3) lautet 
zum Beispiel 





27 31 4 


+ — 
o(t) = 1öft) + 1 ö(t-T) + 1 ft-2 T)... 
Bild 3. Die Sprungfunktion o (t) und ihre Abtastung 


Mit der zugehörigen z-Transformierten 
oZg)SZr + 7 2. 

bzw. 

Pa 01 (11 [EA a 

Die Subtraktion beider Gleichungen führt über 
oz) = zielz) = z’ 

zu dem geschlossenen Ausdruck 


olz) = (4) 





2 Digitale Integratoren 


Der kontinuierliche Integrator wird — dieses wird 
als bekannt vorausgesetzt — durch die Übertragungs- 


1 


funktion G(s) = IT dargestellt. Um die Pulsüber- 
S 


0 

tragungsfunktion des diskontinuierlichen Integrators 
zu finden, stellt man z = e‘' bzw. Inz = sT durch eine 
Reihe dar. Es gilt 
sTeinz- 21.2, 2-1, (5) 

1 3 
In der Umgebungz =1,d. h. für kurzzeitige Abtastzyk- 
len T, konvergiert die Reihe sehr rasch, so daß man 
sie nach dem ersten Glied abbrechen kann. 
(5) geht dann über in 

all len 

se 2-1 
Damit ist die Übertragungsfunktion eines digitalen 
Integrators in erster Näherung durch G(z) = 7} 
repräsentiert. Erregt man nun diesen Integrator mit 





einem Sprung 0(Z) = u; 


Sprungantwort (Bild 4): 


- eu. 
z-1 


‚ dann erhält man für die 
olz)-Giz)- 2. _- 2 


z-1 2-1 222241 


Bild 4. Sprungantwort des Integrators (theoretisch) 


Die fortlaufende Division des Zählers der Sprungant- 
wort durch den Nenner ergibt: 


2 la z 37 rhzt,, 
z?-2z+1 


und die Rücktransformation in den Zeitbereich 
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zZ! el, =16(t-T)+25(t-2T)+3ö(t-3T)... 
z°-2z+1 


Die Sprungantwort eines digitalen Integrators stellt 
also, ebenso wie beim kontinuierlichen Integrator, 
eine Rampe dar. Der Integrator läßt sich in einem 
Prozeßrechner anhand der in Bild 5 gezeigten Struk- 
tur programmieren. 


Yızı 





Bild 5. Programmierung des Integrators 


Es ist unschwer zu erkennen, daß die Knotenpunkt- 
gleichung 


(xzleriz)| z'=Y(z) 


zur gesuchten Übertragungsfunktion 


Yz).1 
X(z) z-1 


des Integrators führt. 





Bild 6. Sprungantwort des Integrators (Rechenergebnis): 
a) Sprungfunktion am Eingang 
b) Rampenfunktion am Ausgang 








Bild 7. Antwort des Integrators auf eine Cosinus-Funktion: 
a) Eingangssignal (Cosinus) 
b) Ausgangssignal (Sinus) 
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z ' besagt, daß die Eingangsgröße im jetztigen Zyklus 
zunächst gespeichert und im darauffolgenden Abtast- 
zyklus weiterverarbeitet wird. 

Bild 6 zeigt die Antwort des Integrators auf eine 
Sprungfunktion, Bild7 auf eine Cosinus-Schwin- 
gung. 

Wie schon angedeutet, wird die Genauigkeit der 
Integration um so größer, je feinstufiger die zu inte- 
grierende Funktion durch Rechtecke angenähert 
wird. In einigen Anwendungen, z. B. bei langsameren 
Prozeßrechnern, die zudem noch mehrere Vorgänge 
im Zeitmultiplexverfahren verarbeiten müssen, ist 
diese Bedingung nicht immer leicht zu erfüllen. Dann 
ist es zweckmäßiger, von der Rechteck-Integration 
zur sogenannten Trapez-Integration überzugehen. 
Dieses auch unter dem Begriff Tustin-Approximation 
bekannte Verfahren liegt der Reihenentwicklung 


steinz=2{21.4 za iz 5 
z+1 3 z+1 5 z+1 


zugrunde. Man erkennt sehr gut, daß diese Reihe im 
Vergleich zu (5) wegen des Verschwindens der gerad- 
zahligen Glieder sehr viel besser konvergiert, so daß 
auch größerere Abtastzeiten zulässig sind. 

Bricht man die Reihe nach dem ersten Glied ab, 
dann erhält man für die Übertragungsfunktion des 
Trapezintegrators 


Die Programmierung ist, wie aus der Struktur von 
Bild 8 hervorgeht, natürlich komplizierter als beim 
Rechteckintegrator, so daß sie nur in langsameren 
Prozessoren Anwendung findet. 





z?+z 
22?-Lz+2 


Bild 8. Programmierung des Trapezintegrators 


=05 21524252435 7?... 


3 Digitaler Differenzierer 


Neben Integratoren und den noch später zu bespre- 
chenden Verzögerungsgliedern erster und zweiter 
Ordnung findet man in der Regelungstechnik auch 
die Differenzierer. Das sind die Grundbausteine, aus 
denen jeder Regelkreis aufgebaut ist. Ebenso wie 
beim Integrator, der ja die Umkehrung des Differen- 
zierers ist, unterscheidet man auch beim Differen- 
zierer zwischen Rechteck-, Trapez- und anderen 
Approximationen. Da heute sehr schnelle Prozesso- 
ren zur Verfügung stehen, soll im folgenden nur noch 
die Rechteckregel Anwendung finden. 


Geht man wieder von der Übertragungsfunktion 
des aus dem Umgang mit Analogrechnern vertrauten 
kontinuierlichen Differentiators G(s) = sT, aus, dann 
erhält man durch Reihenentwicklung 


2 3 
Re 6 N (ei) (2). (6) 
z 2 z 3 zZ 


Auch hier konvergiert die Reihe in der Umgebung z = 
1 für einen kleinen Exponenten in z = e' sehr 
schnell, so daß man nach dem ersten Glied abbrechen 
kann. (6) geht dann über in 

Yiz) „z-1 

Xz) z 


Die Pulsübertragungsfunktion läßt sich programmie- 
ren wie aus Bild 9 hervorgeht. Bild 10 zeigt die 
Sprungantwort. 








Bild 10. Sprungantwort des Differenzierers (Rechenergebnis) 


Sie läßt sich natürlich auch theoretisch finden 


(Bild 11): 


z [= | 0 
2-1 En e 


Bild 11. Integration und Differentiation heben sich in ihrer Wir- 
kung gegenseitig auf 


Aufschlußreich ist auch die Impulsantwort (Bild 12): 





Bild 12. Impulsantwort des Differenzierers (Rechenergebnis) 


Bild 13 zeigt die zugehörige theoretische Lösung: 


21 Br 
1 5 1-z 


Bild 13. Impulsantwort des Differenzierers (theoretisch) 
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In Bild 14 ist die Antwort des Differenzierers auf eine 
Cosinus-Funktion dargestellt. 





b 


pi .... .’. 
y ' 


0 x . ® . r} 


-044 .. .. 


Bild 14. Antwort des Differenzierers auf eine Cosinus-Funktion: 
a) Eingangssignal (Cosinus) 
b) Ausgangssignal (- Sinus) 


4 Verzögerungsglied erster Ordnung 


Ohne auf die Ableitung näher einzugehen, erhält 
man für die Pulsübertragungsfunktion des Verzöge- 
rungsgliedes 1. Ordnung 


Yiz) „ 1-e"®" 
X(z) z-e-@oT 
Hierin bedeuten T die Dauer des Abtastzyklusses und 


@o die Eckfrequenz. Ihre Realisierung mit einem 
Digitalrechner geschieht anhand von Bild 15. 





Bild 15. Programmierung eines Verzögerungsgliedes 1. Ordnung 


Setzt man als Beispiel für die Grundfrequenz des mit 
dem Prozessor zu realisierenden Tiefpasses fu = 
1000 Hz, für die Abtastperiode T = 35,5 us, dann 
erhält man mit e””" = 0,8 die diskontinuierliche 
Übertragungsfunktion 


(8) 


Die Pulsübertragungsfunktion (8) ist gleich der z- 
Transformierten der Impulsantwort (Bild 16). 


1 0,2 0,2 
2-08 z-08 


er = 0,2274. 0,1622+0,1282°+0,1024 2%... 
Z=V; 


Bild 16. Impulsantwort des Verzögerungsgliedes 1. Ordnung (theo- 
retisch) 


Die Ausführung des Rechnerprogramms führt zum 
gleichen Ergebnis (Bild 17). 
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Bild 17. Impulsantwort des Verzögerungsgliedes 1. Ordnung 
(Rechenergebnis) 


Im Zeitbereich entspricht die Sprungantwort dem 
Integral der Impulsantwort (Bild 18). 


Rn _02 02z 
er 2-08 2°-182+08 

02z & -1 e) 5 zb 
72-182+08 = 0,22 '+ 0,362 ?+ 0,4882 °+ 0,5904. 2°... 


Bild 18. Sprungantwort des Verzögerungsgliedes 1. Ordnung (theo- 
retisch) 


Bild 19 zeigt das Rechenergebnis. 





Bild 19. Sprungantwort des Verzögerungsgliedes 1. Ordnung 
(Rechenergebnis) 


Manchmal ist es zweckmäßig, auf eine alternative 
Programmierung auszuweichen, etwa nach Bild 20. 





Bild 20. Andere Möglichkeit der Programmierung eines Verzöge- 
rungsgliedes 1. Ordnung 


Es läßt sich nämlich zeigen, daß der digitale Inte- 
1 
-1 
auch direkt programmierbar ist. Dabei ist die Ver- 
schiebung der Speicherinhalte M1 —M2, dargestellt 
durch den Operator z ', durch eine mit der Verschie- 
bungsoperation gekoppelte Summation M1 — M2 
ersetzen. Die Zusammenfassung der Blöcke in Bild 20 
führt zu der gleichen Pulsübertragungsfunktion wie 
in Bild 15. Die genannte Anweisung gehört zum 
Befehlsvorrat eines jeden Prozessors und Digitalrech- 
ners. Obgleich die Einsparung hier nur einen Pro- 
grammschritt umfaßt, kann sie bei höherorganisierten 
Systemen schon relevant sein. 





grator mit seiner Pulsübertragungsfunktion 
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5 Verzögerungsglieder zweiter Ordnung 


Integratoren und Differenzierer sind vorzugsweise 
in Reglern anzutreffen. Verzögerungsglieder erster 
und zweiter Ordnung sind dagegen als elementare 
Bausteine in Regelstrecken zu finden. Regelstrecken 
höherer Ordnung lassen sich stets mit einer entspre- 
chenden Zahl davon sowie einem Totzeitglied appro- 
ximieren. Aus diesem Grunde werden die diskonti- 
nuierlichen Verzögerungsglieder zweiter Ordnung 
hier etwas detaillierter behandelt. Ihre Pulsübertra- 
gungsfunktion lautet 
Y(z) __1re26@0T_20 007 cos | 1-G’WwoT 10) 
X(z) z?-2e-LwoT cos 1-52 woT- z+e'2twer 
Hierin bedeuten: 

@, die Eckfrequenz des Systems 

& den Dämpfungsfaktor 

T die Dauer der Abtastperiode 

Die Realisierung kann auf verschiedenen Wegen 
geschehen, z. B. so wie in Bild 21. 





Bild 21. Verzögerungsglied 2. Ordnung 


Die Zusammenfassung der Blöcke geschieht nach den 
in der Analogrechentechnik bekannten Regeln. Man 
erhält: 
Yiz) _ 1+Bı+B, 
X(z) z?+B,z+B, 
Der Koeffizienten-Vergleich zwischen (10) und (11) 
ergibt 


B,= -2e®Tcos \4-C2woT 


(11) 


(12) 
(13) 


Ein Beispiel: Es soll ein Tiefpaß zweiter Ordnung mit 
einer Eckfrequenz f, = 1000 Hz, einem Dämpfungs- 
faktor & = 0,25 und einer Abtastperiode T = 100 ms 
realisiert werden. Aus den Gleichungen (12) und (13) 
erhält man dann die Koeffizienten B, = -1,4 und B, 
= 0,7. Gleichung (11) geht dann über in: 

Yz)__ 03 

X(z) z2-142+07 

Die Impulsantwort läßt sich nun finden, indem man 
alle Datenspeicher löscht, dann den Impuls mit der 
Variablen eingibt, indem man auf eine Eins nur Nul- 
len folgen läßt. 

Als Ergebnis erhält man Bild 22. 


=.872 6007 
B,=e 





Bild 22. Impulsantwort des Verzögerungsgliedes 2. Ordnung 
(Rechenergebnis) 


Die zugehörige theoretische Lösung zeigt Bild 23. 





1 a3 DE 
7°-1,42+07 2214207 
0,3 nu P r . 
22-142+07 0,32°+0,422°+0,3782°+ 0,2352 7°... 


Bild 23. Impulsantwort des Verzögerungsgliedes 2. Ordnung (theo- 
retisch) 


Im Zeitbereich ist die Impulsantwort gleich der 
ersten Ableitung der Sprungantwort (Bild 24). 





Bild 24. Sprungantwort des Verzögerungsgliedes 2. Ordnung 
(Rechenergebnis) 


Diese stimmt mit folgender Rechnung überein (Bild 
25): 
Z 0,3 
2-1 21,42+07 
03z 
2?-2,422+212-07 


Bild 25. Sprungantwort des Verzögerungsgliedes 2. Ordnung (theo- 
retisch) 


0,37 
2.2.42421Z-07 


= 0,3Z?+0,72z°+1,0982*+1,3332 Z°... 


Auch hier sind alternative Programmierungen mög- 
lich. Dazu wird die Pulsübertragungsfunktion (11) 
wie erfolgt umgestellt: 

1+B}+B, „ 1+B4+B, 

z?+Bız+B, (z-1)?+(B}+2)(z-1)+(1+B4+B5) 


Das Strukturbild nimmt damit eine Form wie in 
Bild 26 an. 





Bild 26. Andere Möglichkeit zur Programmierung eines Verzöge- 
rungsgliedes 2. Ordnung 
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Man erhält in beiden Fällen die gleichen Ergebnisse. 
Sehr aufschlußreich ist der Vergleich zwischen dem 
Abtastsystem und der entsprechenden kontinuierli- 
chen Realisierung auf dem Analogrechner. Je kürzer 
die Abtastperiode ist, um so feinstufiger wird das zu 
verarbeitende Signal durch Rechtecke angenähert. 
Schließlich geht das diskontinuierliche System in 
das kontinuierliche über. Der Vorgang wird klarer, 
wenn man die Koeffizienten B, und B; in einer Reihe 
entwickelt. 


B, = e?6@T = 1-2 wol + 4 (2LW0N?-+ e 


B, = - 2e°@T cos (1-7 woT 
1 2 (Yı-c wor)? 
-2 1-TwoT+ — (wol) Er u u # 


( 1-2 w T)* 


Für kleine T konvergieren die Reihen recht schnell. 
Berücksichtigt man alle Glieder bis zur zweiten Ord- 


nung, dann erhält man schließlich die vom Analog- 
rechner bekannte Schaltung nach Bild 27. 





Bild 27. Auf Analogrechner programmierte Schwingungsdiffe- 
rentialgleichung 


Ing. (grad.) Karl Heinz Müller 
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Frequenzkennlinien-Berechnung 


bei Regelkreisen 


1 Einführung 


Die Frequenzkennlinienberechnung besitzt eine 
besondere Bedeutung in der Regeltechnik. Die Stabilität 
von Regelkreisen kann genauso beurteilt werden wie die 
Ermittlung der Regelparameter für eine optimale Stabili- 
sierung. In dieser Arbeit wird ein Algorithmus zur 
Berechnung der Frequenzkennlinien für offene und 
geschlossene Regelkreise entwickelt. Alle Übertragungs- 
glieder können in Proportional- und Integralglieder zer- 
legt werden. Algorithmen für Reihen-, Parallelschaltung 
und Gegenkopplung werden entwickelt. Alle Program- 
me wurden mit dem Mikrocomputer AIM65 getestet. 


2 Mathematische Behandlung 


Das Verhalten eines Regelkreises kann durch eine 
Differentialgleichung mit x, als Eingangsgröße und x, als 
Ausgangsgröße beschrieben werden: 


MX dx, 

2 a >x5 at" 1) 
Für den speziellen Fall, daß die Eingangsgröße eines 
linearen Systems eine harmonische Schwingung ist, 
ergibt die inhomogene Teillösung, die den stationären 
Zustand charakterisiert, auch eine harmonische 
Schwingung. Es ist üblich, die komplexe Schreibweise 
zu verwenden: 








(2) 


Xa= IXal veitut+P) (3) 


t 
Xe= Ixel ee!” 


Die Frequenzganggleichung (Übertragungsfunktion) lau- 
tet somit: 

Ku. Kal (4) 
F= FF er .e’? 


Für Parallel-, Reihenschaltung und Gegenkopplung wer- 
den Unterprogramme entwickelt. 

Bild 1 zeigt die Parallelschaltung zweier Übertragungs- 
glieder. 

Im Rechenprogramm bedeuten: 


F1i=|F1i| P1= gl 
F2=|F2| P2= 92 
fö3= |F3| P3 = 93 


P3 und F 3 werden wie folgt aus P1,P2 und F1,F2 
berechnet: 


F3 = Y(F1-cosP1 +F2-cosP2)?+ (F1-sinP1+F2-sinP2)? (5) 


F1-sinPl+ F2- snez mit ATN = arctan (6) 


BERN & * cosP1 + F2- cosP2 


Im Hauptprogramm (Tabelle 1) beginnt dieses Unterpro- 
gramm mit der Zeilennummer 700 und endet mit der 
Zeilennummer 740. 

In Bild 2 ist die Gegenkopplung zweier Übertragungs- 
glieder dargestellt. 
P3 und F3 werden aus P1, P2 und F1, F2 so be- 
rechnet: 


F3= 1/ VElcosP1)/F1+ F2 -cosP21?+ LF2- sinp2-(sinPt)/F1]?’ (7) 


= F2. sinP2 - (sinP1)/ 1 
PRS=EN (Bun (8) 


Dieses Unterprogramm beginnt in Tabelle 1 mit der 
Zeilennummer 500 und endet mit der Zeilennummer 
540. 

Bei einer Reihenschaltung zweier Übertragungsglie- 
der (Bild 3) berechnen sich Pund FausP, Fund P3,F3 
zu: 


F=F.F3 (9) 


P = P+Pp3 (10) 











+ 1 
me 
Bild 2. Gegenkopplung zweier Übertragungsglieder 


Bild 3. Reihenschaltung zweier Übertragungsglieder 








Bild 4. Zerlegung 
eines PI-Gliedes 
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Tabelle 1. Programm Frequenzkennlinienberechnung 
Strecke: VZ1-Glied und I-Glied 





LIST 
100 
110 
120 
130 
140 
150 
160 
170 
180 
190 
195 
200 
210 
2:5 
220 
230 
240 
250 
260 
27:0 
280 
290 
300 
310 
320 
330 
340 
350 
360 
370 
380 


390 
400 
410 
420 
500 
510 
520 
530 
540 
600 
610 
620 
700 
710 
720 
730 
749 
750 


LIST 


100-750 


PRINT "FREQUENZKENNLINIEN - OFFENER REGELKREIS" 


PRINT 

PRINT "2 VZIi GLIEDE®R UND PI REGLER" 
PRINT 

PRINT "WC1/SI","FCDB)"s"PHICGRADI" 
PRINT 

READ WI 

FOR N=1 TO 2 

READ K(N),T(N) 


NEXT N 
GOSUB 60000 
FOR J=-1 TO I 


FOR K=1 TO 9 

W=WI#*KR1OrJ 

F=1 

P=0 

FOR N=! TO 2 
FI=KCNI/TCNI/W 
PlI=-2*ATNC1) 

F2=1/K(N) 

P2=0 

GOSUB 500 

GOSUB 600 

NEXT N 

Pl=0 

FISTECZI/TEL)/2 
P2=-2*ATN(1) 
F2=F1/4/TC1)/W 

GOSUB 700 

GOSUB 600 

PRINT W,INTC2000*LOG(F)/LOGC10))/100, 
INTCIOO*«Px457/ATNC1))/100 
NEXT K 

NEXT J 

GOTO 750 

DATA 1,1,».1,1,5 
Hl=COSCPLI/FI + COSCP2)*F2 
H2=SINCP2I*F2 = SINCPIIZFI 
F3= 1/SQRCHIt2 + H2t2) 
P3=-ATNCH2/AI) 

RETURN 

F=F*F3 

P=P+P3 

RETURN 

H1=COS(CPLl)*Fl + COSCP2)*F2 
H2=SIN(CPl)*Fl + SINCP2)*F2 
F3=SQARCHIt2 + H2tr2) 
P3=ATNCH2/HAI) 

RETURN 

END 


60000 REM INIT ATN PC 100 

60010 POKE 188,189 

60020 POKE 189,15 

60030 POKE 127,128 

60040 POKE 128,15 

60060 READ A 

60070 READ B 

60080 IF B<O THEN RETURN 

609090 POKE A,B 

60100 A=sA+l 

60110 GOTO 60070 

60120 DATA 3968,11,118,179,131,189,211,121,30 
60130 DATA 244,166,245,123,131,252,176,16 
60140 DATA 124,12,31,103,202,124,222,83 
60150 DATA 203,193,125,20,100,112,76,125 
60160 DATA 183,234,81,122,125,99,48,136 
60170 DATA 126,126,146,63,153,58,126,76 
60180 DATA 204,145,199,127,170,170,170,19 
60190 DATA 129,0,0,0,0,165,174,72 

60200 DATA 16,3,32,184,204,165,169,72 
60210 DATA 201,129,144,7,169,251,160,198 
60220 DATA 32,78,200,169,128,160,15,32 
60230 DATA 68,205;104,201,129,144,7,169 
60240 DATA 78,160,206,32,143,197,104,16 
60250 DATA 3,76,184,204,96,-1 


Das Unterprogramm beginnt mit der Zeilennummer 600 
und endet mit der Zeilennummer 620. 

Im allgemeinen kann jeder Regelkreis durch einen 
Näherungsregelkreis ersetzt werden, dessen Regel- 
strecke aus zwei VZ1-Gliedern oder aus einem I-Glied 
und einem VZ1-Glied besteht. Als Regler wird ein PI- 
Regler verwendet. 

Für eine analoge und digitale Simulation ist es sinn- 
voll, alle Übertragungsglieder in P- und I-Glieder zu 
zerlegen. 

Bild 4 zeigt die Zerlegung eines PI-Gliedes in ein P- 
und in ein I-Glied. 

Der Frequenzgang eines PI-Gliedes lautet: 


(11) 
K. 1+pT K 


Ka = pT "Xe = pr 
Die Umformung zeigt, daß ein PI-Glied durch Parallel- 
schaltung eines P- und eines I-Gliedes dargestellt wer- 
den kann. 

Die Argumente für das Unterprogramm „Parallel- 
schaltung“ sind: 
Fl=eKP1=0 

K 


2 =Zr;?2 = —-n/2 





"XetK-X%e 


In Bild 5 ist die Zerlegung eines VZ1-Gliedes in ein P- 
und in ein I-Glied gezeigt. 
Der Frequenzgang eines VZ1-Gliedes lautet: 
K Xe 


%a= I, pt "*e”= 17K+pT/K (12) 





Tabelle 2. Ausdruck zum Programm 





RUN 
FREQUENZKENNLINIEN - OFFENER REGELKREIS 


2 VZ1I GLIEDER UND PI REGLER 


Wc1/S) FCDB) PHI(GRAD) 
.l 54.95 -114.85 
.2 46.91 -131.58 
.3 4l.31 -141.19 
.A4 36.98 -146.64 
.5 33.49 -149.76 
-«6 30.58 -151«51 
.7 28.1 -152.42 
-8 25.94 -152.8 
.9 24.05 -152.832 
1 22.36 -152.6 
2 11.83 -146.94 
3 6.33 -142.7 
4 2.71 -140.95 
5 -.0Ol -140.84 
6 2.283 -141.68 
YA -4.l4A -143.01 
8 583 -144.59 
9 -7.37 -146.24 
10 -8.77 -147.9 
20 -18.97 -159.99 
30 -25.54 -165.95 
40 -30.35 -169.26 
50 -34.14 -171.33 
60 -37.26 -172.74 
70 -39.91 -173»76 
80 -42.21 -174.53 
90 -44.25 -175«13 
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Die Umformung zeigt, daß ein VZ1-Glied durch Gegen- K T 
kopplung eines I-Gliedes und eines P-Gliedes dargestellt Xe Xa 
werden kann. 

Die Argumente für das Unterprogramm „Gegenkopp- 








lung“ sind: 
RK, = Bild 5. Zerlegung | 

m oT ‚BI = 2 eines VZ1-Gliedes 

R= UKP2=0 


3 Frequenzkennlinien von offenen Regelkreisen 
und deren optimale Stabilisierung 














Die meisten Regelkreise können durch Normregel- Bild 6. Normregelkreis 1 
kreise angenähert werden. Regelkreisglieder mit kleiner | 
Zeitkonstanten können durch ein Verzögerungsglied Bild 7. Flußdia- 
1.Ordnung mit der Summe dieser Konstanten ersetzt ae 
werden. Zur Erzielung eines optimalen Störverhaltens nienberech- 
hat sich die Einstellung nach dem symmetrischen Opti- nung für Norm- 


mum als zweckmäßig erwiesen. Als Regler werden PI- regelkreis 1 


Regler verwendet, die nach dem Prinzip der symmetri- 
schen Stabilisierung dimensioniert werden. 

Die Frequenzkennlinien für zwei Normregelkreise 
werden berechnet. Die Stabilität der Regelung wird nach 
dem Durchtrittswinkel und nach der Durchtrittsfre- 
quenz beurteilt. 





3.1 Normregelkreis 1 


Die Regelstrecke besteht aus einem VZ1-Glied mit 
einer kleinen Zeitkonstanten TS und einem VZ1-Glied 
mit einer großen Zeitkonstanten T1. 
TS = 01s;T1 = 5s 
Die Reglerparameter des PI-Reglers werden nach dem 
Prinzip des symmetrischen Optimums berechnet: 
TR=4TS = 04s 
KR = T1/(2TS) = 25 
Bild 6 zeigt das Strukturbild des Regelkreises, Bild 7 das 
Flußdiagramm, Tabelle 1 das in BASIC codierte Pro- 
gramm. 
Die Programmzeilen haben folgende Bedeutung: 
Zeilen 100...150: Druck der Überschrift des Programms. 
Zeile 160: Bezugsfrequenz W1 wird eingelesen. 
Zeilen 200...210: Berechnung der Frequenz für logarith- 
mische Abstufung 

Zeilen 240...310: Berechung von Amplitude und Pha- 
senverschiebung für die beiden VZ1- 
Glieder 

Zeile 380: Druck der Frequenz W, des Amplitu- 
denmaßes F in dB und der Phasenver- 
schiebung P 

Den Programmausdruck zeigt Tabelle 2. 

Die Durchtrittsfrequenz beträgt ®p =5 bei einem 











Durchtrittswinkel @n = —141°. Diesem Durchtrittswin- 
kel entspricht ein Einschwingvorgang mit mittlerer 
Dämpfung. 


Bild 8 zeigt die Frequenzkennlinien des offenen Re- 
gelkreises. 
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dB 




















Bild 8. Frequenzkennlinien für offenen Normregelkreis 1 





3.2 Normregelkreis 2 


Die Regelstrecke besteht aus einem VZ1-Glied mit 
einer kleinen Zeitkonstanten TS und einem I-Glied mit 
der großen Zeitkonstanten T1. 

TS = 01s;T1 = 55 

Berechnung der Reglerparameter des PI-Reglers: 
TR = 4TS = 045 

KR = T1/(2TS) = 25 

Bild 9 zeigt das Strukturbild des Regelkreises. 

Bild 10 gibt die Frequenzkennlinien des offenen 
Regelkreises wieder. 


4 Zusammenfassung 


In dieser Arbeit wird ein Algorithmus zur Berechnung 
von Frequenz-Kennlinien mit Mikrocomputer entwik- 
kelt. Grundlage dafür ist die Darstellung eines Regelkrei- 
ses mit Strukturbildersymbolen. Die wichtigsten Struk- 
turbilder (Übertragungsglieder) von Regelkreisen kön- 
nen in P- und I-Glieder zerlegt werden. Die Zerlegung 
erfolgt durch Reihenschaltung, Parallelschaltung und 





KR IE 3 IS: 1 ae 


Bild 9. Normregelkreis 2 











Gegenkopplung von P- und I-Gliedern. Der in dieser 
Arbeit entwickelte Algorithmus wird zur Berechnung 
der Fequenzkennlinien von zwei Regelkreisen ver- 
wendet. 

Die meisten Regelkreise können auf zwei Normregel- 
kreise zurückgeführt werden. 
Die erste Regelstrecke besteht aus einem VZ1-Glied mit 
kleiner Zeitkonstanten und einem VZ1-Glied mit großer 
Zeitkonstanten. Die zweite Regelstrecke besteht aus 
einem VZ1-Glied mit kleiner Zeitkonstanten und einem 
I-Glied mit großer Zeitkonstanten. Als Regler wird ein 
PI-Regler verwendet, dessen Reglerparameter nach dem 
Prinzip des symmetrischen Optimums berechnet wer- 
den. Die Beurteilung der Stabilität erfolgt nach der 
Durchtrittsfrequenz und nach dem Durchtrittswinkel. 

Prof. Dr.-Ing. Horst Sliwa 

















Bild 10. Frequenzkenn- 
linien für offenen Norm- 











regelkreis 2 
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Grundlagen der Lasertechnik 


1 Einleitung 


Der Laser (Light Amplification by Stimulated Emis- 
sion of Radiation = Lichtverstärkung durch indu- 
zierte Emission von Strahlung) ist ein Bauelement 
zur phasenrichtigen Verstärkung oder Erzeugung von 
monochromatischem, räumlich und zeitlich kohären- 
tem Licht mit Wellenlängen zwischen 100 nm und 
700 um — also im UV-, im sichtbaren und im IR- 
Bereich. Er liefert gerichtete Strahlungsbündel mit 
kleinen Öffnungswinkeln und nahezu ebenen oder 
Kugelwellenfronten. 


Monochromasie und Kohärenz ermöglichen sehr 
starke Fokussierung, wobei im Brennpunkt extrem 
hohe Leistungsdichten — bis TW/cm? — erreicht wer- 
den. Wegen der kleinen Bündelöffnungen ist Nach- 
richtenübertragung auch über größere Entfernungen 
mit geringer Leistung möglich, wobei sich die Modu- 
lationsfrequenzen derzeit bis in den Videobereich 
erstrecken. In der Meßtechnik wird die Interferenz 
der kohärenten Strahlung selbst über größere Strek- 
ken ausgenutzt. 


Die Arbeitsweise des Lasers läßt sich nicht im 
klassischen Sinne mit Feldern und Strömen, sondern 
nur aus der Wechselwirkung quantenphvsikalischer 
Systeme mit Photonen erklären. Grundlage dieser 
Betrachtungsweise ist das von Max Planck im Jahre 
1900 eingeführte elementare Wirkungsquantum h = 
6,625 - 10°" J » s. Für die Energie der Photonen 
(Lichtenergiequanten) in Abhängigkeit von ihrer Fre- 
quenz v bzw. ihrer Wellenlänge X gilt damit 


E=h-v=h- (1) 


Darin ist c = 2,997925 - 10° m/s die Lichtgeschwin- 
digkeit. 


2 Physikalische Grundlagen 


2.1 Absorption und Emission von Photonen 


Besitzt ein quantenphysikalisches System — etwa 
ein Atom, Ion, Molekül oder ein Kristall - mehr als 
einen stationären Energiezustand, dann kann es 
gemäß Bild 1 von einem in den anderen übergehen. 
Die Energieabgabe erfolgt durch Emission elektroma- 
gnetischer Strahlung mit der Wellenlänge 


; he hc , 
I er 2) 


worin E, der höhere und E; der niedrigere Energiezu- 
stand sind. Bei dieser Abstrahlung hat man zwischen 


„spontaner“, also ohne erkennbare äußere Einflüsse 
auftretender, und „induzierter“ („stimulierter“, 
erzwungener) Emission zu unterscheiden, welche 
durch von außen zugeführte elektromagnetische 
Strahlung gleicher Wellenlänge ausgelöst wird. 

Eine Energieaufnahme kann entweder durch 
Absorption elektromagnetischer Strahlung gleicher 
Wellenlänge A;x = Ag, aber auch durch Zufuhr elektri- 
scher, chemischer oder Wärmeenergie erfolgen. 


2.2 Besetzungsinversion 

Liegen sehr viele gleiche, voneinander unabhän- 
gige quantenphysikalische Systeme vor, dann läßt 
sich die Dichte dn;, der durch Einstrahlung mit der 
Wellenlänge %;, verursachten Übergänge von E; nach 
E, (Absorption) durch 

dnk =kı'n; u, dt (3) 

und die der Übergänge in umgekehrter Richtung 
(Emission) durch 


dn,; = dn,; (induziert) + dn,; (spontan) 
=kı nu -dt+ks ng: dt (4) 
beschreiben. Hier sind k, und k, Konstanten, n; und nı 
die Dichten der Zustände E; beziehungsweise Ex sowie 
u; die Dichte der Quanten mit der Wellenlänge };, in 
der von außen zugeführten Strahlung. 

Eine Strahlungsverstärkung ist nur für nk > n; mög- 
lich — also niemals bei einem im thermischen Gleich- 
gewicht befindlichen System wie in Bild 2a: Nach 
der Boltzmann’schen Formel wird nämlich die 
Anzahl der angeregten Systeme mit steigendem Ener- 
gieniveau immer kleiner. Eine für die Verstärkung 
notwendige Verteilung gemäß Bild 2b — eine soge- 
nannte „Besetzungsinversion“ — läßt sich jedoch 












Absorption 
Spontane 
Emission 
Induzierte 
Emission 


Energiezufuhr, z.B 




















Bild 1. Änderung des Energiezustandes eines quantenphysikali- 
schen Systems durch Absorption oder Emission elektromagneti- 
scher Strahlung 
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durch „optisches Pumpen“, durch nichtelastische 
Stöße der Systeme mit Elektronen oder untereinander 
oder durch Dissoziation erhalten. 


Als „optisches Pumpen“ bezeichnet man die inten- 
sive Bestrahlung des Lasermaterials mit starkem 
Blitz-, Bogen- oder Halogen-Glühlampenlicht, wel- 
ches mit Reflektoren gemäß Bild 3 konzentriert wird. 
Es wird vor allem bei Kristall-, Glas- und Farbstoff- 
Lasern angewandt, eignet sich jedoch nicht für einfa- 
che Zweiniveau-Systeme wie im Bild 1: Durch opti- 
sches Pumpen läßt sich höchstens gleiche Besetzung 
beider Niveaus erreichen. Deshalb hebt man durch 
das optische Pumpen die Systeme zunächst auf noch 
höhere Energieniveaus an, von wo sie nach kürzester 
Zeit auf das obere Lastniveau mit seiner längeren 
Verweildauer zurückfallen und dort eine wesentlich 
höhere Besetzungsdichte verursachen. Damit ist die 
Besetzungsinversion erreicht. Bild 4 zeigt das Ni- 
veauschema eines Dreiniveau-Systems; es gibt auch 
Laser, die mit vier oder noch mehr Energieniveaus 
arbeiten. 





Bild 2. Besetzungs- 
dichte der ver- 
schiedenen Ener- 
gieniveaus eines 








E E quantenphysikali- 

schen Systems im 

Er Ex thermischen 
Gleichgewicht (a) 
und mit  Beset- 
zungsinversion (b) 

E, E, 

0 0 





Bild 3. Reflektor-Anordnungen zum optischen Pumpen 
von Laserstäben (R = Reflektor, S = Laserstab, L = 
Pumplampe). (a) Zylindrische Anordnung für Wendel- 
Blitzlampen, (b) zylindrische Anordnung mit kegligen 
Abschlüssen, (c) elliptische Anordnung, (d) doppelel- 
liptische Anordnung . 
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2.3 Resonatoren 


Um die induzierte Emission zu verstärken, läßt 
man das Lichtbündel mit Hilfe von Spiegelanordnun- 
gen — sogenannten „Resonatoren“ — das aktive Laser- 
material mehrmals durchlaufen. Die Anordnungen 
nach Bild 5a...5f arbeiten mit stehenden Wellen, 
während im auch auf vier oder mehr Spiegel erwei- 
terbaren Resonator nach Bild 5g fortschreitende Wel- 
len auftreten. Zur Ein- beziehungsweise Auskopp- 
lung des Laserlichts ist wenigstens jeweils einer der 
Spiegel teildurchlässig. 

Durch Interferenz zwischen den kohärenten Wel- 
len des Laserbündels ergeben sich im Spiegelsystem 
Resonanzeffekte, bei denen bestimmte Wellenlängen 
stark bevorzugt werden (Schwingungsmoden des 
Resonators). Von den verschiedenen Laser-Wellen- 
längen werden deshalb nur diejenigen verstärkt, wel- 
che in den Resonanzbereich des Resonators fallen. 

Übersteigt die Leerlaufverstärkung des Lasers die 
in seinem Resonator und im Lasermaterial durch 
unvollständige Reflexion, Absorption, Streuung und 
Beugung sowie die durch Auskopplung auftretenden 
Verluste, dann tritt Selbsterregung ein, und der Laser 
wird zum Generator für monochromatisches, kohä- 
rentes Licht. Dabei können mehrere, eng benachbarte 
Wellenlängen (Bild 6) oder auch nur eine einzige 
angeregt werden. 

Bei zahlreichen Lasern befindet sich das Laserma- 
terial räumlich getrennt zwischen den Resonatorspie- 
geln; solche Ausführungen erfordern sehr sorgfältige 
Justierung. Für den praktischen Einsatz von Kleinlei- 
stungs-Typen setzen sich heute Ausführungen mit 
verspiegelten Endflächen des Laserstabes oder des 
Entladungsgefäßes durch; sie sind werkseitig justiert 
und können nicht verstellt werden. Ausführungen 
mit sogenanntem „Brewster“-Fenster liefern linear 
polarisiertes Licht, welches sich elektrooptisch leicht 
modulieren läßt. 


2.4 Lasermaterialien 


Prinzipiell lassen sich zahlreiche Atome, Moleküle 
oder Ionen in Festkörpern, Flüssigkeiten oder Gasen 
zum Lasern bringen, und die Zahl der so erzeugbaren 
Wellenlängen übersteigt heute bereits 1000. Die wei- 
teste Verbreitung haben derzeit die in Tabelle 1 
zusammengestellten Substanzen gefunden. Die fol- 
gende Beschreibung beschränkt sich aus Platzgrün- 
den auf die wichtigsten Ausführungen. 


3 Laser-Ausführungen 


3.1 Kristall- und Glaslaser 
3.1.1 Rubinlaser 


Als ersten praktisch verwirklichten Laser stellte 
Maiman 1960 seine Rubinstab-Ausführung vor. Aktiv 
sind in diesem Material die mit einer Konzentration 
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von etwa 5 - 10'®/cm’ in den Al,O,-Wirtskristall ein- 
gelagerten Cr°*-Ionen. Entsprechend dem Dreini- 
veau-Schema nach Bild 4 liefern sie eine Wellenlänge 
von 694,3 nm. Der Rubinlaser wird optisch gepumpt, 
im allgemeinen mit kondensatorgespeisten Blitzlam- 
pen. Er liefert. dann, je nach Energie und Dauer des 
Pumpimpulses, Laserimpulse von einigen 100 us bis 
zu einigen ms Dauer, die normalerweise wiederum 
aus einer unregelmäßigen Folge sehr kurzer Einzel- 
impulse bestehen. Mit Resonator-Anordnungen 
nach Bild 5c lassen sich auch Laserimpulse aus regel- 
mäßigen Einzelimpulsen erhalten — allerdings auf 
Kosten der Bündelöffnung, die dann von einigen 
mrad auf etwa 100 mrad wachsen kann. 


Die Gesamtbreite der Rubinlaserlinie beträgt bei 
Zimmertemperatur etwa 0,05 nm; sie setzt sich aus 
zahlreichen, eng benachbarten Wellenlängen von je 
einigen pm Spektralbreite zusammen. Übliche Aus- 
führungen liefern Bündel von einigen bis zu etwa 20 
mm Durchmesser, und die Impulse haben je nach 
Aufbau und Anregung eine Energie zwischen 100 m] 
und etwa 1,5 kJ. Die Pulsfolgefrequenz darf wegen 
der Kristallerwärmung nur gering sein (1...100 Imp./ 
min.), und der an sich mit nur 0,1...1% geringe 
Wirkungsgrad sinkt mit steigender Temperatur noch 
weiter ab. Pumpt man mit Hg-Lampen, dann werden 
Dauerstrichleistungen von etwa 0,5...1 W erreicht. 


3.1.2 Neodym-YAG-Laser 


Yttrium-Aluminium-Granat-(YAG)-Kristalle mit 
etwa 1,5 % Nd’*-Ionen liefern eine Wellenlänge von 
1,0641 um bei 1...3% Wirkungsgrad. Wegen der 
guten Wärmeleitfähigkeit des Materials sind hohe 


Tabelle 1. Die bekanntesten Lasermaterialien 
und ihre wichtigsten Wellenlängen 








He-Ne 632,8 nm, 1,153 um, 3,39 um 

Art 514,5 nm, 488 nm, 363,8 nm, 350,7 nm 
He-Cd* 441,6 nm 

N,-CO;-He 10,6 um, 9,6 um 

Nd’* 1,06 um 

Gr® 694,3 nm 

Farbstoffe 350...740 nm, stetig abstimmbar 

GaAs 850...900 nm 

Ga,-„Al,As 660...820 nm 

Bleisalze 3...30 um 





Dauerstrich-Leistungen von 200...300 W oder Impuls- 
energien von einigen |] (Riesenimpulse von 
50 ns...1 us sogar bis 100 kJ] und mehr) zu erhalten. 
Bei Mehrmoden-Dauerstrichbetrieb beträgt die Spek- 
tralbreite etwa 0,05...0,1nm, bei Einmoden-Dauer- 
strichbetrieb 5...100 pm. Schwankungen der Aus- 
gangsleistung lassen sich durch Wasserkühlung oder 
durch ausgangsleistungsabhängige Regelung der 
Pumplampen stabilisieren. Je nach Kristall- und 
Resonatordaten liegt die Bündelöffnung zwischen 
1 mrad und 20 mrad. 


3.1.3 Neodym-Glas-Laser 


Neodymdotiertes Glas ist relativ preisgünstig und 
liefert bei optischem Pumpen eine Wellenlänge von 
1,06 um mit 13 nm Spektralbreite und 0,01...6 % Wir- 
kungsgrad. Sonst mit ähnlichen Daten wie der Rubin- 
Laser, gestattet der Nd-Glas-Laser wegen seiner leicht 
zu verwirklichenden größeren Abmessungen höhere 
Leistungen — zum Beispiel bis 5000 J Impulsenersgie. 
Die normalerweise auch hier ungeordnete Feinstruk- 
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Bild 5. Resonator-Anordnungen. (a) Mit Planspiegeln, 
(b) mit Konkavspiegeln, (c) mit gemeinsamen Brenn- 
punkten, (d) Halbkugel-Resonator, (e) konzentrischer 
Resonator, (f) Anordnung „langer Strahl“, (g) Ringreso- 
nator. Z,, Z, = Spiegel, R,, R, = Spiegel-Krümmungsra- 
dien, b = Abstand der Spiegel 
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tur der Impulse läßt sich durch geeignete Resonato- 
ren (Bild 5c) oder durch Beschichtung des Nd-Glas- 
stabes mit einem passend gewählten Glas niedrigen 
Brechungsindexes ordnen. Temperaturbedingte Ver- 
formungen des Laserstabes lassen sich nur durch gute 
Kühlung vermeiden. 


3.2 Gaslaser 
3.2.1 He-Ne-Laser 


Von den Gaslasern ist die Helium-Neon-Ausfüh- 
rung am weitesten verbreitet. Sie liefert normaler- 
weise die drei Wellenlängen 632,8 nm, 1,153 um und 
3,39 um bei von Aufbau und Wellenlänge abhängigen 
Leistungen zwischen 100 uW und 100 mW; viele 
Ausführungen sind für 632,8nm optimiert. Zur 
Anregung dient meist eine Gleichstrom-Entladung 
über entsprechende Elektroden im Entladungsgefäß: 
zusätzliche Hf-Anregung kann die Leistung erhöhen 
und das Rauschen vermindern. 


Kleinleistungs-Typen bis zu einigen mW sind 
meist kürzer als 50 cm. Sie liefern Bündel von etwa 
1...2mm Durchmesser bei Bündelöffnungen von 
rund 1 mrad. Typen mittlerer Leistung bis 100 mW 
können bis 2 m lang sein; Bündeldurchmesser und 
-öffnung liegen ebenfalls in der Größenordnung mm 
beziehungsweise mrad. 

Für Interferenzmessungen bestimmte Ausführun- 
gen zeigen nur eine Schwingungsmode mit 632,8 nm 
Wellenlänge. Durch vollkommene Temperaturkom- 
pensation des Resonators oder durch elektronische 
Regelung mit Hilfe eines Piezo-Elements, die Tempe- 
ratur- und Druckunterschiede ausgleicht, wird bei 
ihnen hohe Wellenlängenkonstanz erreicht. 


3.2.2 Edelgas-Laser 


Von den Edelgas-Lasern sind die Ar"- und die Kr"- 
Ausführung am bekanntesten. Ihre Anregung erfolgt 





Verstärkung V 4 
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Bild 6. Liniensättigung beim He-Ne-Laser mit inhomoge- 
ner Linienverbreiterung. Die wellenlängen- beziehungs- 
weise frequenzabhängige Verstärkung des Lasermate- 
rials, die Schwingungsmoden des Resonators sowie sei- 
ne Verluste bestimmen, welche Wellenlängen der Reso- 
nator liefert. Für diese Wellenlängen (Frequenzen) sinkt 
die Verstärkung auf den Wert der Dämpfung (Hole Bur- 
ning Effect) 


—— 


Frequenz V, 
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durch Gleichstrom-, Hf- oder Impuls-Entladung. Im 
Dauerstrichbetrieb werden Leistungen zwischen 
10 mW und 500 mW bei Wellenlängen zwischen 
451,9 und 528,7 nm für Ar* (stärkste Strahlung bei 
488,0 und 514,5nm) beziehungsweise bei 
461,9...676,4 nm für Kr* erreicht. Um die einzelnen 
Wellenlängen selektiv zu erhalten, wird im Resonator 
meist ein Spiegel durch ein Littrow-Prisma oder 
durch eine Brewster'sche Interferenzanordnung 
ersetzt. Bündeldurchmesser und -öffnung sind ähn- 
lich wie beim He-Ne-Laser. 


Bei hoher Entladungsstromdichte liefern Ar*-, 
Kr*-, Ne*- und Xe*-Laser auch Ultraviolettstrahlung 
im Bereich 320...360 nm bei Ausgangsleistungen zwi- 
schen 10 mW und 1W. 


3.2.3 N,-Laser 

Ebenfalls im UV bei 330...400 nm Wellenlänge liegt 
die Hauptstrahlung des mit Stickstofflasers. Seine 
Anregung erfolgt elektrisch senkrecht zur optischen 
Achse. Bei einer Impulsdauer von 10...15 ns und 
Pulsfolgefrequenzen bis zu 100 Hz werden Impulslei- 
stungen bis zu einigen MW erreicht. 


3.2.4 CO,-Laser 


CO,-Laser liefern hohe Leistungen im Infrarotbe- 
reich um 10 um. Ausführungen, die mit niedrigem 
Gasdruck von rund 30 mbar arbeiten, erreichen ohne 
Gasaustausch einige W, mit Gasdurchfluß 20 W:; Son- 
dertypen für die Werkstoffbearbeitung können bis 
10 kW Ausgangsleistung abgeben. Zur Anregung die- 
nen Gleich- oder Wechselstrom-Entladungen parallel 
zur optischen Achse, wobei sich ein hoher Wirkungs- 
grad von 10...20 % ergibt. 


Extrem hohe Impulsleistungen bis zu einigen GW 
werden von CO,-Lasern erreicht, die unter Atmo- 
sphären- oder noch höherem Druck arbeiten. Sie wer- 
den mit Spannungsimpulsen von einigen 100 kV 
und weniger als 1 us Dauer bei Folgefrequenzen zwi- 
schen 0,1 und 300 Hz betrieben. Meist ionisiert man 
das mehrere Liter umfassende Entladungsvolumen, 
durch welches das CO, mit einigen Litern/s fließt, mit 
kurzwelliger UV-Strahlung (< 100 nm) vor. Die erhal- 
tenen Laserimpulse haben dann eine Energie von 
0,1...100 J bei 30...300 ns Dauer, und der Wirkungs- 
grad liegt bei 10 %. 


3.3 Metalldampf-Laser 


Fügt man einem mit Gleichstrom-, Wechselstrom- 
oder Hf-Glimmentladung arbeitenden Trägergas wie 
He oder Ne Dampfspuren von Cd, Se, Zn, Sn, Hg, Te, 
Mg oder Pb zu, dann lassen sich zahlreiche Wellen- 
längen vom UV- über den sichtbaren bis in den IR- 
Bereich hinein erzeugen. So liefert eine Cd-He-Aus- 
führung 50 mW bei 325,0 und 441,6 nm; im Labor 
wurden 200 mW erhalten. Se-Ausführungen erzeu- 
gen Wellenlängen vom sichtbaren bis zum nahen IR- 
Bereich mit Gesamtleistungen von einigen 100 mW. 
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Bild 7. Prinzipaufbau eines Farbstoff-Lasers. Die unter dem 
Brewster-Winkel geneigte Küvette wird von der Farbstoff- 
Lösung durchströmt. Die Wellenlängenwahl erfolgt durch kon- 
tinuierliche Abstimmung innerhalb des Arbeitsbereichs des 
Farbstoffs 
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Bild 8. Impulsenergie als Funktion der Wellenlänge für 


einen Farbstoff-Impulslaser. 01, 02 und 03 sind die Ar- 
beitsbereiche dreier verschiedener Farbstoffe 








3.4 Farbstofflaser 


Lösungen gewisser organischer Farbstoffe, wie des 
Rhodamin, des Fluorescein oder des Kumarin zeigen 
bei optischem Pumpen mit Dauerstrich-Argon- oder 
Impuls-Stickstofflasern, aber auch mit Blitzlampen 
Laser-Eigenschaften. Diese Farbstoffe zeigen über 
einen relativ weiten Wellenlängenbereich Fluores- 
zenz, so dal} mit Hilfe durchstimmbarer Resonatoren 
eine kontinuierliche Abstimmung innerhalb dieses 
Bereichs möglich ist. Bild 7 zeigt den Prinzipaufbau 
eines solchen Farbstofflasers, Bild 8 die mit einer 
praktischen Ausführung unter Verwendung dreier 
unterschiedlicher Farbstoffe bei N,-Laser-Impulsan- 
regung erhaltene Impulsenergie als Funktion der 
Wellenlänge. 


Normalerweise liefern Farbstofflaser eine Spektral- 
breite von rund 0,1 nm; durch Etalons als Abstimm- 
element läßt sie sich auf etwa 1 pm reduzieren. Bei 
Dauerstrich-Pumpen mit einem Ar-Laser lassen sich 
für Rhodamin 6G bei 600 nm Wellenlänge etwa 20 % 
Wirkungsgrad erreichen. Pumpt man mit einer Blitz- 
lampe bei Folgefrequenzen bis 15 Hz, dann haben die 
Ausgangsimpulse rund 0,5 us Dauer bei einer Impuls- 
energie zwischen 1 und 7 m]. 


3.5 Halbleiterlaser 


Die Arbeitsweise von Halbleiterlasern (Laserdi- 
oden) entspricht im Prinzip der von anderen Lasern, 
nur daß man hier zur Anregung die Halbleitereigen- 
schaften ausnutzt. Werden nämlich in eine Sperr- 
schicht Ladungsträger injiziert, dann folgt daraus 
eine Inversion der Elektronen- bzw. Löcherdichte. Ist 
dabei 


E-E=h- z 





(5) 


(F., F, = Lage der Quasi-Fermi-Niveaus im Leitungs- 
bzw. Valenzband), dann ist die induzierte Emission 
bei der Wellenlänge A stärker als die Absorption und 
damit die Laserbedingung erfüllt. Als Resonator kann 
dabei der Halbleiterkristall selbst dienen, dessen 


Grenzflächen gegen die umgebende Luft bei den übli- 
chen Materialien etwa 30 % Reflexion zeigen. 


Die Laserdiode arbeitet als Generator für kohären- 
tes Licht, wenn die Verluste im Resonator und durch 
Auskopplung kleiner sind als die Verstärkung. Dar- 
aus ergibt sich eine gewisse Mindeststromdichte, die 
sogenannte „Schwellenstromdichte‘“: Bei kleineren 
Strömen arbeitet die Laserdiode als LED (breitbandig, 
nicht kohärent). Die höchste ihr zu entnehmende 
Leistung wird von der inneren Erwärmung des Chips 
durch die Verlustleistung bestimmt; übliche Strom- 
höchstwerte bei Gleichstromspeisung liegen beim 
etwa Zweifachen des Schwellenstromes. Bei Impuls- 
betrieb wird die Ausgangsleistung durch die Gefahr 
einer mechanischen Beschädigung bei Überschrei- 
tung einer bestimmten optischen Leistungsdichte be- 
grenzt. 


Als Laserdioden-Werkstoffe haben bisher vor allem 
Galliumarsenid (GaAs) und Galliumaluminiumarse- 
nid (Ga,_xAlxAs) größere Bedeutung erlangt. Anstelle 
einer einfachen Sperrschicht werden heute in zuneh- 
mendem Maße Mehrfach-Sperrschichten vom Hete- 
rotvp GaAs-Ga;_,Al,As verwendet. Solche Ausfüh- 
rungen zeigen geringere Strahlungsverluste und nied- 
rigere Schwellenstromwerte; auch läßt sich die 
Anzahl der Schwingungsmoden bei ihnen leichter 
verringern. 


Zur Erhöhung der Ausgangsleistung — normaler- 
weise höchstens 70...150 W Impulsleistung je Chip — 
lassen sich Mehrfachausführungen von elektrisch in 
Reihe geschalteten Einzelchips verwenden; sie lie- 
fern Impuls-Ausgangsleistungen bis zu einigen kW. 


Zur Erzeugung von IR-Wellenlängen zwischen 3 und 
30 um sind ferner auch IV-VI-Verbindungen von 
Interesse, denn sie zeigen die dafür erforderlichen 
Bandabstände von 0,04...0,4 eV. Einige dieser Mate- 
rialien — wie das Bleisulfid (PbS) und das Bleiselenid 
(PbSe) -— wurden bereits früher für IR-Detektoren ver- 
wendet. Sie sowie das Bleitellurid (PbTe) und das 
Zinntellurid (SnTe) zeigen kubischen Kristallaufbau 
und bilden untereinander Mischkristalle, bei denen 
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die Bandabstände nahezu linear von der Zusammen- 
setzung, und außerdem von der Temperatur, dem 
Magnetfeld und dem Druck abhängen. Durch die 
Zusammensetzung läßt sich also der Wellenlängen- 
bereich bestimmen, in dem die Laserdiode arbeiten 
soll, während die drei anderen Größen eine gewisse 
Abstimmung in diesem Bereich gestatten. 


Bisher gibt es allerdings noch keine IV-VI-Ausfüh- 
rung, die bei Raumtemperatur arbeitet. Ältere Aus- 
führungen mußten auf weit unter 100 K abgekühlt 
werden, neuere arbeiten bereits bis etwa 200 K - 
Temperaturen, die sich verhältnismäßig einfach bei- 
spielsweise mit Peltier-Batterien erhalten lassen. 


Günstig sind die kleinen Abmessungen der Laser- 
dioden, ihre einfache Stromversorgung, der verhält- 
nismäßig günstige Preis und ihr hoher Wirkungsgrad 
von rund 10 %. An Nachteilen stehen dem die relativ 
große Spektralbreite (1 nm und mehr), die Tempera- 
turabhängigkeit der Wellenlänge sowie die großen 
Öffnungswinkel des seitlich aus der Sperrschicht 
austretenden Bündels gegenüber. 


3.6 Excimer-Laser 


Als Excimere oder Exciplexe bezeichnet man kurz- 
lebige Moleküle mit sehr schwach gebundenem oder 
sogar dissoziiertem Grundzustand, die im allgemei- 
nen nur im angeregten Zustand existieren. Da eine 
Besetzung des Grundzustandes gar nicht erst vorhan- 
den ist oder thermisch schnell abnimmt, läßt sich 
relativ einfach eine für das Lasern erforderliche 
Besetzungsversion erhalten. 


Bekannte Excimere sind Edelgashalogenide wie 
Argonfluorid ArF, Kryptonfluorid KrF oder Xenon- 
chlorid XeCl. Bei Anregung mit einem Elektronen- 
strahl oder durch elektrische Entladung liefern sie 
Laser-Wellenlängen im Ultraviolett bis herab zu etwa 
100 nm, die Linienbreiten von rund 0,3 nm aufwei- 
sen; durch Gitter, Prismen oder Etalons im Reso- 
nator läßt sich auch 0,05 nm Linienbreite erhalten. 


Excimer-Laser nach dem neuesten technischen 
Stand liefern Entladungsimpulse von 50 ns Dauer 
und mehr als 50 kA Pulsspitzenstrom; die Pulsfolge- 
frequenz darf bis 100 Hz betragen. Je nach Gasge- 
misch und Wellenlänge (etwa 200..350 nm) werden 
Pulsenergien bis zu einigen 100 m] und Ausgangslei- 
stungen von der Größenordnung 10 W erreicht. 


4 Laser-Betriebsarten 


Je nach Bauart arbeiten Laser entweder im Dauer- 
strichbetrieb (CW), was kontinuierliche Anregung 
durch Dauerlichtquellen, Gleichstrom, Wechselstrom 
oder Hf voraussetzt, oder im Impulsbetrieb mit Anre- 
gung durch Blitzlampen beziehungsweise Kondensa- 
torspeisung. Naturgemäß können die Impulsleistun- 
gen höher sein als die Dauerstrichleistungen, sie ste- 
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hen dafür aber jeweils nur für die kurze Impulsdauer 
zur Verfügung, und die Pulsfolgefrequenz darf meist 
nicht allzu hoch sein. 


Sorgt man dafür, daß während eines Teiles der 
Pumpzeit der Resonator so hohe Verluste aufweist, 
daß es nicht zum Lasern kommt, und schaltet dann 
auf niedrige Verluste um (Q-Schaltung, Gütesteue- 
rung), dann kann es zu extrem hohen Besetzungen 
des oberen Laserniveaus kommen, und man erhält 
sehr enegiereiche Ausgangsimpulse — sogenannte 
„Laser-Riesenimpulse“ von beispielsweise 100 ns 
Dauer und bis zu TW Leistung. 


Ist das Laserlicht polarisiert, dann läßt sich die Q- 
Schaltung mit einer Kerr- oder Pockels-Zelle verwirk- 
lichen. Andere Verfahren sind das „passive“ mit Sub- 
stanzen, deren Transmission mit der Stärke der hin- 
durchtretenden Strahlung ansteigt, und das „aku- 
stooptische“ mit einem Bauelement, in welchem 
elektrisch erzeugte, stehende Schallwellen das Laser- 
bündel richtungsmäßig ablenken und so aus dem 
Resonator „hinauswerfen“. Auch mechanische Ver- 
fahren mit rotierenden Spiegeln, Totalreflexionspris- 
men oder Lochscheiben sind im Gebrauch. 


Moduliert man den Speisestrom, dann wird auch 
die Intensität seines Bündels moduliert. Meist ist 
allerdings die Modulations-Linearität schlecht, und 
der Modulationsgrad wird durch die Schwellenwerte 
begrenzt; ausreichende Übertragungsqualität erhält 
man nur für Impulsmodulation. Analogmodulation 
der Amplitude ist besser mit polarisiertem Laserlicht 
unter Verwendung von Kerr- oder Pockels-Zellen zu 
erhalten: Sie drehen die Polarisationsebene in 
Abhängigkeit von der angelegten Spannung, was sich 
durch einen nachgeschalteten Analysator in eine 
Intensitätsänderung umsetzen läßt. Durch Gegen- 
kopplung der Lichtausgangsleistung auf die elektri- 
sche Steuerung kann die Linearität solcher Anord- 
nungen noch verbessert werden. 


Dipl.-Phys. Hanns-Peter Siebert 
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Grundlagen der Lichtleitertechnik 


1 Vor- und Nachteile 


Anreiz zu den erfolgreichen Anstrengungen, die in 
letzter Zeit auf dem Gebiet der Lichtleitertechnik 
gemacht wurden, ist eine Reihe von Vorteilen gegen- 
über herkömmlichen Kupfer-Breitbandkabeln. 


So zeigen Lichtleiterkabel bei gegenüber ver- 
gleichbaren Cu-Ausführungen kleineren Abmessun- 
gen und weit geringerem Gewicht hohe Bandbreite 
und damit große Übertragungskapazität sowie ge- 
ringe Dämpfung. Sie sind unempfindlich gegenüber 
äußeren, selbst sehr starken elektrischen und magne- 
tischen Feldern und nehmen deshalb keinerlei Störsi- 
gnale auf. Blitz- oder andere Hochspannungsein- 
schläge sind bei ihnen nicht zu befürchten. Anderer- 
seits strahlen auch sie selbst keine Eigenfelder aus, so 
daß eine ungewollte Beeinflussung selbst empfindli- 
cher Fremdgeräte oder ein Übersprechen zwischen 
verschiedenen Adern eines optischen Mehrfachkabels 
— und damit auch unberechtigtes, kontaktloses „Ab- 
hören‘ — ausgeschlossen sind. 


Eingang und Ausgang eines Lichtleiterkabels sind 
galvanisch getrennt. Damit erübrigt sich jede Po- 
tentialanpassung, und Erdschleifen sind unmöglich. 
Richtig konstruierte Kabel sind unempfindlicher ge- 
gen Quetschung, Schlag oder Biegung als vergleich- 
bare Cu-Ausführungen. Wetter, korrodierende Umge- 
bung oder Nässe machen ihnen nichts aus, und sie las- 
sen sich kaum unbemerkt anzapfen. Bei Kabelbruch 
können keinerlei Funken auftreten, so daß sie sich 
auch in explosionsgefährdeten Räumen problemlos 
verlegen lassen. 


Diesen Vorteilen stehen einige Nachteile gegen- 
über. So ist beispielsweise die Verbindungstechnik 
zwischen verschiedenen Kabelabschnitten sowie zwi- 
schen Kabel und Sender beziehungsweise Empfänger 
komplizierter als bei der Cu-Technik, und auch die di- 
rekte Verzweigung von Lichtleitern wirft noch ge- 
wisse Probleme auf. Für alle diese Zwecke wurden 
aber bereits praktikable Lösungen entwickelt, die sich 
in Zukunft sicher noch weiter verbessern und verein- 
fachen lassen. 


Bei längeren Lichtleiterkabeln läßt sich ihre Dämp- 
fung nicht einfach durch Erhöhen der Eingangslei- 
stung ausgleichen, denn die Strahlungsleistung der 
heute verfügbaren Lichtsender ist begrenzt. Aller- 
dings gestattet die geringe Dämpfung jetzt bereits er- 
hältlicher Kabel auch mit geringen Leistungen die 
Überbrückung von mehreren Kilometern. 


Im Gegensatz zu Cu-Kabeln erfordern sie jedoch op- 
toelektronische Sender und Empfänger, was derartige 
Anlagen verteuert. Preisgleichheit oder -vorteil hat 
man heute erst bei Systemen mit hohen Datenraten. 


Wegen der bald zu erwartenden größeren Ferti- 
gungs-Stückzahlen, aber auch wegen der verknap- 
pungsbedingt steigenden Kupferpreise ist jedoch 
schon in wenigen Jahren mit preislicher Konkurrenz- 
fähigkeit auch einfacherer Systeme zu rechnen: Im 
Gegensatz zu Kupfer ist Siliziumdioxid SiO,; — der 
Quarz als Ausgangsmaterial für die Faserherstellung-— 
nahezu unbegrenzt verfügbar. 


2 Optische Grundlagen 
2.1 Brechung, Reflexion und Totalreflexion 


Tritt Licht aus dem Vakuum, wo es sich mit der Ge- 
schwindigkeit c = 2,998 : 10° m/s ausbreitet, in ein 
anderes optisches Medium ein, dann ändert sich seine 
Ausbreitungsgeschwindigkeit v um einen bestimm- 
ten Faktor n: 

c 
v=— (1) 
n 

Bei schrägem Einfall unter dem Winkel g, wird das 
Licht gebrochen und pflanzt sich innerhalb des Me- 
diums unter dem Winkel @, fort (Bild 1), wobei gilt: 

sin ( 
_——— Mh (2) 
sin @ı 

n wird als „Brechungsindex“ des Mediums be- 
zeichnet. Beim Übergang zwischen zwei Medien mit 
den Brechungsindizes n, und n; (Bild 2) lautet der Zu- 
sammenhang: 


sing nı 


= (3) 


sin @ı na» 








anderes Medıum (n>1) \ SmPO .n 











Bild 1. Definition des Brechungsindex n eines op- 
tischen Mediums durch die Brechung, die ein aus 
dem Vakuum schräg eintretendes Lichtbündel auf 
Grund der unterschiedlichen Ausbreitungsge- 
schwindigkeiten erfährt 
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Ein Teil des einfallenden Lichtes wird unter dem 
Winkel -g, reflektiert. 

Wird nun der Einfallswinkel g, größer, dann wächst 
der Austrittswinkel > bei n, > n; in noch stärkerem 
Maße, bis g; wie in Bild 2b den Wert 90° erreicht: In 
diesem Fall verläuft das gebrochene Bündel parallel 
zur Trennfläche; der zugehörige Einfallswinkel wird 
„Grenzeinfallswinkel‘ oder „kritischer Winkel“ g;, 
genannt. 


sin @> sin 90° 1 nı 

sin Qi SiNnQ,. SiNnYPie Ma (4) 

? Nn3 08 (5) 

sin 9, =— je = arc sin — 5 
Yıg n, Pig in 


Bei weiterer Vergrößerung von g, kann für n, > n3 
kein Licht mehr aus dem Medium 1 nach Medium 2 
übertreten; alles Licht wird, wie in Bild 2c, unter dem 
Austrittswinkel —p' reflektiert: es erleidet ‚Totalre- 
flexion‘‘ — die optische Grundlage der Lichtleiter- 
technik. 


2.2 Streuung und Absorption 


Durch ein optisches Medium laufendes Licht erlei- 
det auf seinem Weg Verluste. Sie werden durch Streu- 
ung an Verunreinigungspartikeln oder an Stellen mit 


Abweichungen vom mittleren Brechungsindex, aber 
auch durch Absorption verursacht. 


Je nach dem Verhältnis des Durchmessers &, der 
streuenden Partikel zur Lichtwellenlänge hat man 
zwischen Reflexionsstreuung (®, > A), Mie-Streuung 
(2, = h) und Rayleigh-Streuung (2, < X) zu unter- 
scheiden, die mathematisch unterschiedlich zu be- 
handeln sind. In allen Fällen wird gemäß Bild 3 das 
Licht aus seiner gewünschten Richtung nach allen 
Seiten gestreut und geht so für die Übertragung verlo- 
ren. Bei sorgfältiger Herstellung aus hochreinen Aus- 
gangsmaterialien ist für Lichtleiter praktisch nur die 
Rayleigh-Streuung von Bedeutung. 


Weiteres Licht kann durch Anregung der Eigen- 
schwingungen von Molekülen des Mediums für die 
Übertragung verlorengehen. Solche „Absorption“ 
tritt innerhalb bestimmter Spektralbereiche auf, deren 
Wellenlängen für die angeregten Moleküle charakte- 
ristisch sind (,‚Absorptionslinien‘‘ oder ‚„Peaks‘‘ der 
Dämpfungskurve). 


Bild 4 veranschaulicht, wie dicht heute hochwer- 
tige Lichtleiter in manchen Frequenzbereichen an die 
theoretischen Grenzen der Dämpfung herankommen 
1.. Hier sind die Verluste fast ausschließlich von der 
Rayleigh-Dämpfung des Quarzglases sowie von eini- 
gen OH-Absorptionslinien bestimmt. 





Trennflache 


Normale 


flexion 






Normale 








b zu 
m: ] 
90%/ 
a 
AR — gebrochener Anteil 
SS ' parallel zur Trennflache 
ES 
> 
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total 
reflektiertes 
Bündel 





Bild 2. Brechung und Reflexion 
eines Lichtbündels an der Trenn- 
fläche zwischen zwei optischen 
Medien mit den Brechungsindi- 
zesn, und n..a) fı <Yıg:b) Yı = 
Pic) Yı> Pig bedeutet Totalre- 








streuende 
Materialstelle 











Bild 3. Lichtstreuung an einer Inhomo- 
genitätsstelle 











Bild 4. Dämpfung eines sehr guten Lichtleiters in Abhängigkeit von 
der Lichtwellenlänge 
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Die Verluste, die ein Lichtstrom ® bei Durchlaufen 
eines homogenen optischen Mediums erleidet, hän- 
gen exponentiell von der zurückgelegten Wegstrecke 
s ab: 

9, (A) 
®, (A) 

Darinsind®, (A) und ®, (A) die Lichtströme am Ein- 
gang und am Ausgang des Lichtweges sowie mg (X) 
und m, (X) die dekadische Streu- beziehungsweise 
Absorptionskonstante des Mediums bei der Lichtwel- 
lenlänge‘. Für Lichtleiter wird der Einfachheit halber, 
wie in der Nachrichtentechnik üblich, die Dämpfung 
in einem logarithmischen Maß, nämlich in dB/km an- 
gegeben: 


M+ml) es 


= 107" (6) 


PA) 
®. (A) 

Pegelberechnungen lassen sich damit ähnlich wie 
in der Cu-Kabeltechnik durchführen. 


a(%) = 10 : log |dB/km| (7) 





2.3 Günstige Wellenlängen 


Für Lichtleitersysteme bevorzugt man naturgemäß 
Lichtwellenlängen, für welche die erhältlichen Mate- 
rialien möglichst geringe Dämpfung aufweisen. Ge- 
bräuchlich ist der Bereich 800...900 nm knapp ober- 
halb des sichtbaren Spektralgebiets, denn für ihn ste- 
hen bereits hochentwickelte Sender und Empfänger 
zur Verfügung. Bild 4 ist zu entnehmen, daß hier gün- 
stigstenfalls etwa 2 dB/km Dämpfung zu erhalten 
sind. Für größere Wellenlängen sind noch geringere 
Dämpfungen zu erwarten — etwa 0,7 dB/km bei 1300 
nm oder sogar nur 0,2 dB/km bei 1550 nm. Versuchs- 
messungen konnten diese theoretischen Werte bereits 
gut bestätigen |1, 6, 7, 19, und an entsprechenden 
Sendern und Empfängern wird zur Zeit gearbeitet. 


3 Das Lichtleiterkabel 
3.1 Grundtypen und Kenndaten 


Kernstück jedes Lichtleiterkabels sind die in ihm 
enthaltenen Glasfasern. Sie bestehen jeweils gemäß 
Bild 5a aus einem „Kern‘‘ mit dem Brechungsindex 
ng, der mit einem ‚Mantel‘ mit dem niedrigeren Bre- 
chungsindex n„ umgeben ist: 

nk > Om (8) 

Alles Licht, welches innerhalb des Kernes mit ei- 
nem größeren als dem kritischen Winkel 


(9) 





je ‚, DOM 

Qi, = arc sin z 
auf die Trennfläche zum Mantel trifft, wird hier total- 
reflektiert und verbleibt deshalb im Kern, den es auf 
zickzackförmigem Weg mit ständig wiederholter To- 
talreflexion solange durchläuft, bis es am Ende aus- 
tritt. Licht mit kleinerem Auftreffwinkel als g,, dage- 
gen gelangt in den Mantel und geht hier bald verloren. 


Je nach Ausführungsform hat der Kern einen 
Durchmesser zwischen etwa 1 um und 1 mm, für die 
Manteldicke gilt eine Größenordnung von 100 um. 

Wegen der Welleneigenschaften des Lichtes ist 
nicht bei jedem beliebigen Auftreffwinkel 9: 2 $ıs 
Fortpflanzung durch ständige Totalreflexion möglich, 
sondern nur bei einer bestimmten, durch die optische 
Anordnung gegebene Anzahl M von diskreten Win- 
keln: 


na’ ( 2): 2 2 

M = BEER Ran) 

Jedem dieser verschiedenen Auftreffwinkel ent- 
spricht eine bestimmte Wellenleitungsmöglichkeit — 
eine sogenannte „Ausbreitungs-Mode‘“. Moden mit 
großem Auftreffwinkel @,, die mehr oder weniger pa- 
rallel zur optischen Achse verlaufen, nennt man ‚„Mo- 
den niedriger Ordnung‘, solche mit Auftreffwinkeln 
nahe @,, „Moden hoher Ordnung‘. 





(10) 


Dem Bereich der eine Wellenleitung im Kern er- 
möglichenden Winkel g, entspricht an seinem An- 
fang ein „Akzeptanzwinkelbereich‘, der durch den 
entsprechend Bild 5b durch die dort herrschenden 
Brechungsverhältnisse bestimmten Winkel a, be- 
grenzt ist, für den gilt: 


VAn 


(11) 


re A 
sin Pa = — Vne- nn Zi V2n,-An' 
E E 


mit An = NK — NM- 


Wegen An < 2nx hängt der Wert sin gı und damit 
auch g, selbst hauptsächlich von An ab. Für Lichtlei- 
ter wird im allgemeinen nicht p,, sondern die ‚„nume- 
rische Apertur‘ a, = sin gı angegeben. 

Denkt man sich den Lichtleiterabschnitt in Bild 5a 
auf die volle Länge eines solchen Kabels verlängert, 
dann ist offensichtlich, daß Moden höherer Ordnung 
wegen ihrer häufigeren und steileren Reflexionen ei- 
nen längeren Weg zurückzulegen haben als die nied- 
rigerer Ordnung. Ein gemäß Bild 6 mit steilen Flanken 
in die Faser geschickter Lichtimpuls wird also am 
Ende wegen der unterschiedlichen Moden-Laufzeiten 


Q 





[ Mantel (NM<Ng) 


















Mantel (ny<Nx ) 
s D 
> er Mantel (NY<NK ) 
Externes 
Medium (NE) | 
“ 
e R Mantel (Ny<NK) 
Pl Mantel 
(nung) 


Bild 5. Lichtleitung, a) Ausbreitung verschiedener Moden im Licht- 
leiter, b) Definition der Eintritts-Apertur beziehungsweise des Ak- 
zeptanzwinkel-Bereichs 
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mit weniger steilen Flanken wieder austreten: er er- 
leidet eine Verbreiterung, die sogenannte „Moden- 
Dispersion‘. 

Bei nicht völlig monochromatischer Strahlung (mit 
nur einer einzigen Wellenlänge) macht sich außerdem 
die Wellenlängenabhängigkeit des Brechungsindex 
nx (A) bemerkbar: Für Strahlungskomponenten unter- 
schiedlicher Wellenlänge sind dann der Brechungs- 
index und damit die Ausbreitungsgeschwindigkeitim 
Kern - und somit auch die Laufzeit durch die Kabel- 
länge — verschieden. Auch diese „Material-Disper- 
sion‘‘ bewirkt eine Abflachung der Lichtimpulsflan- 
ken. Für Quarzgläser zeigt die Material-Dispersion bei 
1270 nm ein Minimum, das sich durch Dotierung et- 
was verschieben läßt |6, 8). 

Moden- und Material-Dispersion werden meist zu- 
sammengefaßt und als „Dispersion“ der Glasfaser in 
ns/km angegeben. Mit den im Bild 6 eingezeichneten, 
auf die 10-%- beziehungsweise 90-%-Punkte bezoge- 
nen Anstiegs- und Abfallzeiten t, und t; am Eingang 
und am Ausgang ist die Dispersion D = At/L für eine 
Meßstrecke der Länge L wie folgt definiert: 


D = (t % t;) Ausgang (t- F te) Eingang 
2. 

Ausgehend von der Dispersion einer Faser läßt sich 
unter Ansatz eines Pegelabfalls von 6 dB/Oktave die 
3-dB-Grenze für die höchste zu übertragende Modula- 
tionsfrequenz zu 
0,35 
DI=L 
bestimmen, wobei L die Länge der Übertragungs- 
strecke ist. 

Alle bisherigen Betrachtungen bezogen sich auf 
Lichtleiter, deren Übertragungseigenschaften gemäß 
Bild 5 und Bild 7a durch einen abrupten Sprung im 
Brechungsprofil bestimmt sind; sie werden als ‚Stu- 
fenprofil‘‘-Fasern bezeichnet. Je nach Materialkombi- 
nation (Glas/Glas, Glas/Kunststoff oder Kunst- 
stoff/Kunststoff) und Herstellungspräzision (bis zu 


ns/km, (12) 








(13) 


fu max — 





Lichtflun 
am Eingang —— 
h 
1 
= 
—_— DD 
Je 
ıchtfluß 
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KR 
Bild 6. Die Flanken eines Lichtimpulses werden bei 


Durchlaufen eines Lichtleiters wegen der Moden- und 
der Material-Dispersion abgeflacht 
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Bild 7. Brechungsprofile einer a) Stufenprofil-Faser, einer 
b) Gradientenprofil-Faser und einer c) Monomode-Faser 





Mode Mode 
hoher 
Ordnung 


Mode 
niedriger 
Ordnung 


rdnung 


Axıalmode ) 


Bild 8. Ausbreitung verschiedener Moden in einer Gradientenpro- 
fil-Faser 


+1 um Toleranz) erreicht man mit ihnen Dämpfungs- 
werte zwischen etwa 2 dB/km und 1000 dB/km. Ihre 
Dispersion — etwa 10...100 ns/km - ist aber so groß, 
daß hohe Modulationsfrequenzen (oder Bitraten) 
nicht zu übertragen sind: 100 ns/km entsprechen etwa 
3,5 MHz/km, und selbst 10 ns/km nur 35 MHz/km. 


Günstigere Werte erhält man mit Fasern, bei denen 
der Brechungsindex nicht abrupt, sondern von der 
Kernmitte aus stetig auf den Wert des Mantelmaterials 
ansteigt (Bild 7b). Für sie hat sich die Bezeichnung 
„Gradienten-Faser‘“ eingebürgert. Lichtwege, wie sie 
in einer solchen Gradienten-Faser auftreten, sind im 
Bild 8 gezeigt. Die höheren Moden, die an sich längere 
Wege zu durchlaufen haben, halten sich hier länger in 
Gebieten mit niedrigem Brechungsindex auf, wo sie 
schneller vorankommen als die niedrigeren Moden, 
die einen großen Teil ihres Weges in Gebieten mit ho- 
hem Brechungsindex und somit geringer Ausbrei- 
tungsgeschwindigkeit zurückzulegen haben. Mit ge- 
eigneten Brechungsprofilen lassen sich deshalb in ei- 
ner Gradienten-Faser die Laufzeitunterschiede höhe- 
rer und niedrigerer Moden teilweise kompensieren, 
und man erhält D = 1...5 ns/km. 

Noch geringere Dispersionen lassen sich mit soge- 
nannten „Monomode‘“-Fasern erreichen, deren Bre- 
chungsprofil im Bild 7c skizziert ist. Mit sehr kleinen 
Kerndurchmessern von der Größenordnung um und 
durch geringe Brechungsindex-Differenzen An wird 
hier erreicht, daß sich nur noch eine einzige Mode pa- 
rallel zur optischen Achse ausbreiten kann. Jegliche 
Moden-Dispersion ist damit unterbunden, und unter 
Verwendung weitgehend monochromatischer Licht- 
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sender entfällt praktisch auch die Material-Disper- 
sion: Auf diese Weise wurden 3,9 ps/km bei 1,293 um 
Wellenlänge und Inm Halbwertsbreite erreicht 1; 
das entspricht einer maximalen Modulationsfrequenz 
von fast 90 GHz! 


3.2 Kabelaufbau 


Wegen ihrer geringen Durchmesser und der daraus 
resultierenden mechanischen Empfindlichkeit müs- 
sen die Lichtleiter im fertigen Kabel gut geschützt 
sein. 

Der Querschnitt durch ein mehradriges Lichtleiter- 
kabel ist in Bild 9 skizziert 4. Hier liegt das die Zug- 
kräfte aufnehmende Kabelelement ganz innen, über- 
zogen mit einer den Biegeradius begrenzenden Kunst- 
stoffschicht. Die acht Glasfasern sind zusammen mit 
vier Beilaufkordeln und vier Kupferadern für Kom- 
mando-, Meß- oder etwaige Fernspeisungszwecke 
kreisförmig angeordnet. Zwei Kunststoffschaum-Fo- 
lien und ein PVC-Außenmantel vervollkommnen die- 
sen Kabelaufbau. 

Häufig bringt man die Glasfasern auch, um jegliche 
mechanische Beanspruchung auszuschließen, lose in 
entsprechend weiten, schlauchartigen Kunststoff- 
Ummantelungen unter, in dem sie sich, unabhängig 
von allen äußeren Kräften, freibewegen können. Rich- 
tig konstruierte Kabel zeigen nach ihrer Verlegung 
trotz zusätzlicher Krümmungen nur geringfügig um 
einige Zehntel dB erhöhte Dämpfungswerte. 


4 Verbindungstechnik 


4.1 Optische Verhältnisse 
in Lichtleiter-Verbindungen 


Eine brauchbare Lichtleiter-Verbindung hat den 
Lichtfluß vom ankommenden Kabel möglichst ver- 
lustfrei auf das abgehende zu übertragen. Außerdem 
muß sie auch unter ungünstigen Arbeitsbedingungen, 
z.B. im engen Mannloch eines Kabelschachts einfach 
herzustellen sein. 

Bild 10 veranschaulicht die wichtigsten optischen 
Einflüsse in einer solchen Verbindung. Der Idealfall 
(Bild 10a), bei dem die Kerne beider Fasern direkt auf- 
einandertreffen und keine Verluste entstehen, ist in 
der Praxis nicht zu erreichen. Selbst geringste Ab- 
stände der Endflächen voneinander verursachen be- 
reits gewisse „Fresnel‘-Verluste durch teilweise Re- 
flexion (vergleiche auch Bild 2a): 











nk n n Nnka 
en MB, „„a m. dB. 
NZ nkı Nk2 N (14) 
ß = 10 : log . 
4 4 


worin ngı und ng» die Brechungsindizes der beiden 
Faserkerne und n; der des Zwischenmediums ist. Bei 
größeren Abständen wie im Bild 10b geht ein Teil des 


Lichtflusses wegen der Austritts-Apertur verloren, 
eine Versetzung der Kerne gemäß Bild 10c bedingt 
ebenfalls Verluste, und an unebenen oder rauhen 
Lichtflächen tritt die im Bild 10d skizzierte Licht- 
streuung auf, wobei teilweise die Eintritts-Apertur der 
abgehenden Faser überschritten wird, so daß auch 
hierbei Lichtfluß verlorengeht. 

Um die Verluste kleinzuhalten, müssen bei jeder 
Lichtleiter-Verbindung die Endflächen der gut zen- 
trierten Fasern möglichst glatt und eben sein. Optisch 
geschliffene und polierte Endflächen liefern die be- 
sten Ergebnisse. Für die meisten Zwecke genügt es 
aber, die Faser nach vorherigem Ritzen zu brechen; 
dabei ergeben sich brauchbare Endflächen. Ein Aus- 
füllen des verbleibenden Zwischenraums mit geeig- 
net brechendem Kunststoff (Idealfall: nxı = nz = nx:) 
vermindert die Dämpfung. 


4.2 Feste Verbindungen 


Gute Ergebnisse liefert das Verschweißen der unter 
dem Mikroskop justierten Faserenden in der Wasser- 
stoffflamme, im Lichtbogen oder im Funken; dabei 
werden je Verbindungsstelle etwa 0,1...0,4 dB Dämp- 
fung erreicht. Neuere Verfahren verwenden bei- 
spielsweise eine Kapillare aus niedrigschmelzendem 
Mehrkomponenten-Glas, in welche die Faserenden 
von beiden Seiten eingeführt werden. Beim Erwei- 
chen in einer Heizspirale zieht sich die Kapillare all- 
seitig gleichmäßig zusammen und sorgt für gute Zen- 
trierung; ein optischer Kleber gewährleistet dabei ge- 
ringe Dämpfung und mechanische Festigkeit 8. 

Bei einer anderen Technik werden die gegeneinan- 
dergefügten Faserenden mit einem 10 um dicken und 
10 mm breiten Kunststoffband umwickelt und die 
Stoßfuge mit optischem Kleber ausgefüllt. Bei Gra- 
dienten-Fasern (Kern-/Mantel-Durchmesser 30 um/ 














Kevlar - Zugentlastungs - 
ement 2,.0mm ® 
lasfasern mit E "7 
PP - Extrusionsmantel — Beilauf, PP - Kordel 
Imm ® 
Kupferadern 
0,72/1,92mm ® 
grau 
Bild 9. Aufbau eines mehradrigen Lichtleiter-Kabels 
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100 um) betragen die Verluste 0,2...0,3 dB, für übliche 
Stufenprofil-Fasern (85 um/100 um) sind weniger als 
0,1 dB zu erwarten 8. 

Weniger hohe Ansprüche bei kurzen Verbindungs- 
strecken sind durch einfaches Verkleben mit einem 
geeigneten Kunststoff zu erfüllen. 


4.3 Trennbare Verbindungen 


Optische Stecker und Buchsen werden von ver- 
schiedenen Firmen angeboten, allerdings ist eine 
Normung noch nicht in Sicht. In allen Fällen werden 
die Faserenden durch Nuten, Zylinder oder Kugeln 
zentriert. Präzisionsausführungen zeigen Verluste 
von nur 0,2...0,5 dB, die hauptsächlich auf Exzentrizi- 
tät und Durchmesser-Toleranzen der Fasern zurück- 
zuführen sind; auf die Stecker selbst entfallen nur 
etwa 0,02 dB Dämpfung. 


5 Optische Sender und ihre Modulation 
5.1 Allgemeine Anforderungen 


Für Lichtleitersysteme geeignete Sender müssen 
nicht allein ausreichende Strahlungsleistung liefern, 
sondern auch deren Einkopplung in die Faser mit gu- 
tem Wirkungsgrad gestatten. Dies erfordert kleine 
Lichtaustrittsflächen und -aperturen. Auch muß die 
Strahlung in einem geeigneten Wellenbereich liegen — 
gemäß Bild 4 also bei 850, 1300 oder 1550 nm, mög- 
lichst monochromatisch und in ihrer Wellenlänge 
möglichst temperaturunabhängig sein. Außerdem 
fordert man unkomplizierte Stromversorgung, einfa- 
che Modulation bis zu hohen Frequenzen und lange 
Lebensdauer. 


! 


„.„ Lichtfluß- Verlust 


Bild 10. 
Lichtleiter-Verbin- 
dungsprobleme, 

a) nicht zu verwirk- 
lichender, idealer 
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b) Verluste bei zu 
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oder Rauhigkeit der 
Endflächen 
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Brauchbare Ergebnisse liefern — besonders bei Wel- 
lenlängen um 850 nm — Spezialausführungen von 
IR-Emitter- und -Laserdioden. Über deren physikali- 
sche Grundlagen ist in der ELEKTRONIK bereits be- 
richtet worden 22, so daß an dieser Stelle nur auf die 
für die Lichtleitertechnik wichtigen Gesichtspunkte 
eingegangen zu werden braucht. 


5.2 IR-Emitterdioden 


Für den Wellenlängenbereich 700...900 nm haben 
sich GaAlAs-IR-Emitterdioden bewährt. Sie zeigen 
eine Lebensdauer — bezogen auf 50 % ihrer Anfangs- 
Strahlungsleistung — von mehr als 10° Stunden, die 
durch Herabsetzung der Betriebsleistung noch ver- 
längert werden kann. Ihre Ausgangsleistung liegt 
etwa zwischen 100 uW und 500 uW bei Anstiegs- und 
Abfallzeiten von 5...20 ns. Allerdings begrenzen diese 
Zeiten, und auch ihre spektrale Halbwertsbreite von 
rund 40 nm in Verbindung mit der Material-Disper- 
sion der Faser die übertragbaren Modulationsfrequen- 
zen aufim günstigsten Fall 100 MHz. Für längere Wel- 
lenlängen wird an Mischkristall-Ausführungen, z. B. 
aus InGaAsP gearbeitet, an denen aber erst noch Erfah- 
rungen gesammelt werden müssen. 

Gegen nicht zu starke Überlastungen sind IR-Emit- 
terdioden recht unempfindlich. Schlimmstenfalls 
wird ihre Lebensdauer verkürzt, aber ein Totalausfall 
ist nicht gleich zu befürchten. 

IR-Emitterdioden lassen sich sehr einfach über ih- 
ren Flußstrom modulieren, denn ihre Strahlungslei- 
stung ist diesem etwa proportional. Bei höheren Am- 
plitudenmodulationsgraden machen sich allerdings 
Verzerrungen bemerkbar, und die Kennlinien sind 
temperatur- und alterungsabhängig. Einfache Ampli- 
tudenmodulation ist deshalb nur bei geringeren An- 
sprüchen vertretbar. Bessere Ergebnisse liefern Pha- 
sen- und Frequenzmodulation mit Sinusträger oder 
Impulsbetrieb '9, 10, 11, 12, 21|. 

Je nach dem Ort des Lichtaustritts hatman zwischen 
Flächen- und Kantenstrahlern zu unterscheiden. In 
beiden Fällen ist die Austritts-Apertur recht groß und 
die Einkopplung in die enge Faser schwierig. Man 
versucht deshalb, durch Linsenwirkung des durch- 
sichtigen Gehäuses oder — was naturgemäß teurer ist — 
durch entsprechende Formgebung des Chips selbst 
(Bild 11) das Licht enger zu bündeln. Bei sehr kleiner 
Lichtaustrittsfläche ist es günstig, mit dem Faserende 
so dicht wie möglich an diese heranzukommen. Man- 
che Hersteller versehen deshalb den Chip gleich mit 
einem Stückchen Faser (,Pigtail“ = Schweine- 
schwänzchen). 


5.3 IR-Laserdioden 


Höhere Ausgangsleistungen von einigen mW bis 
0,65 W im Dauerstrich-(CW)- oder bis einige W im 
Pulsbetrieb bei kurzen Anstiegs- und Abfallzeiten (<1 
ns) liefern die teureren IR-Laserdioden. Der Laseref- 
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fekt setzt erst bei einem bestimmten „Schwellen- 
strom‘ ein, der in letzter Zeit für CW-Ausführungen 
von etwa 200 mA aufrund 60 mA herabgesetzt werden 
konnte; Puls-Laserdioden benötigen Schwellen- 
ströme von einigen A. 

Nachteilig ist die z. Zt. gegenüber IR-Emitterdioden 
noch kurze Lebensdauer. Auch macht die Amplitu- 
denmodulation von Laserdioden gewisse Schwierig- 
keiten, denn ihre Strahlungsleistung in Abhängigkeit 
vom Injektionsstrom zeigt oft Nichtlinearitäten. 

Spezialausführungen haben Lichtaustrittsflächen 
von zZ. B. nur 0,5 um x 2,5 um. Dennoch bereitet die re- 
lativ große Austritts-Apertur bei der Einkopplung in 
die Faser Schwierigkeiten. Eine interessante Lösung 
dieses Problems arbeitet so 18: Nachdem eine erste 
Fotolackschicht durch UV-Bestrahlung ausgehärtet 
ist, setzt man eine zweite der Laserstrahlung selbst 
aus. Nach Entfernen der nicht von der Laserstrahlung 
getroffenen Teile bleibt eine Linse zurück, welche die 
Apertur auf die Hälfte verringert. Andere Hersteller 
versehen ihre Laserchips ab Werk mit einem Stück- 
chen Lichtleiter. 

Im allgemeinen kann man für Laserdioden mit ei- 
nem um 10...13 dB günstigeren Einkoppelfaktor rech- 
nen als bei IR-Emitterdioden. Ausführungen für 
800...900 nm sind handelsüblich, für 1300 nm und 
1550 nm ist die Auswahl noch sehr beschränkt. 


5.4 Superlumineszenzdioden 


Läßt man bei einer Laserdiode die Endflächenver- 
spiegelung fort, dann erhält man eine sogenannte 
„Superlumineszenz‘-Diode. Sie liefert spontan emit- 
tierte Strahlung mit der Laserstrahlung entsprechen- 
der Wellenlänge, die durch stimulierte Emission ver- 
stärkt austritt. Wegen der statistischen Überlagerung 
vieler Einzelwellen ist die Strahlung zwar nicht kohä- 
rent, weist aber wegen der gegenüber dem Laserbe- 
trieb stärkeren Filterwirkung des Resonators bessere 
Monochromasie mit weniger als 10 nm Halbwerts- 
breite auf. Die einfache Amplitudenmodulations- 
Möglichkeit der IR-Emitterdiode bleibt dabei erhalten, 
wobei die höchstzulässige Modulationsfrequenz vom 
Arbeitspunkt abhängt; mit 5 kA/cm? wurden An- 
stiegs- und Abfallzeiten von 2 ns erreicht, was einer 
Modulationsfrequenz von rund 125 MHz entspricht. 


6 Empfänger 
6.1 Allgemeine Anforderungen 


Optische Empfänger müssen für die verwendete 
Wellenlänge ausreichende Empfindlichkeit bei gerin- 
gem Rauschen zeigen. Für Wellenlängen bis maximal 
1100 nm eignen sich Si-Ausführungen, oberhalb da- 
von Ge-Ausführungen. Für noch größere Wellenlän- 
gen verspricht man sich auch von III/V-Halbleitern 
wie GaAs, GaAs mit In oder GaAs mit Sb Vorteile, je- 
doch stecken diese Arbeiten noch im Anfangssta- 
dium. 
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Bild 11. Durch linsenförmige Gestaltung des 
IR-Emitterdiodenchips läßt sich eine gewisse Bün- 
delung der austretenden Strahlung erreichen 











Man hat dafür zu sorgen, daß alle aus der Faser aus- 
tretende Strahlung die lichtempfindliche Fläche des 
Detektors erreicht. Bei kurzen Übertragungsstrecken 
genügen herkömmliche Fotodioden oder -tran- 
sistoren, längere Kabel mit ihrer höheren Dämpfung 
erfordern rauscharme Detektoren mit sehr kleiner 
aktiver Fläche (bis 50 um Durchmesser). Sie müssen 
die höchsten zu übertragenden Modulationsfre- 
quenzen gut verarbeiten können und ausreichende 
Linearität (etwa 1 % über 6 Dekaden) aufweisen. 


6.2 PIN-Fotodioden 


PIN-Fotodioden mit ihrem Aufbau gemäß Bild 12 
zeichnen sich durch einen von der Vorspannung un- 
abhängigen, definierten Sammelraum für die Tren- 
nung der optisch erzeugten Elektronen/Loch-Paare 
aus, der sich bei der Herstellung in bezug auf Licht- 
wellenlänge und Modulationsfrequenzen optimieren 
läßt. Die Ladungsträger erreichen in dieser Schicht 
durch die Vorspannung eine höhere Geschwindigkeit 
als in gewöhnlichen PN-Spertschichten, so daß die 
Gefahr einer vorzeitigen Rekombination geringer ist. 
Übliche Ausführungen zeigen Anstiegs- und Abfall- 
zeiten von etwa 2...7 ns, solche für seitliche Einstrah- 
lung sind noch weit schneller (bis zu einigen ps). 

Si-PIN-Fotodioden haben eine maximale Empfind- 
lichkeit von etwa 0,6 uA/uW, für Ge-Ausführungen 
gelten rund 0,8 uA/uW; mit Spezialausführungen sind 
10°'° W nachweisbar. Handelsüblich sind u. a. Aus- 
führungen, die mit einem Verstärker zusammenge- 
baut sind; dieser liefert dann systemkompatible Aus- 
gangssignale. 


6.3 Lawinen-Fotodioden 


Durch Anlegen einer höheren Spannung von 
100...200 V (im Extremfall bis 1000 V!) ergibt sich in 
Lawinen-Fotodioden gemäß Bild 13 durch Stoßioni- 
sation eine Vervielfachung der optisch erzeugten 
Elektronen und Löcher, was einer inneren Verstär- 
kung um den Faktor 100...1000 entspricht. 
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Die höchste zu verarbeitende Modulationsfrequenz 
hängt dabei vom Aufbau und von der Betriebsspan- 
nung ab; typische Verstärkungs-Bandbreite-Produkte 
liegen zwischen 50 GHz und 400 GHz. Zu beachten 
ist, daß der Rauschstrom Ir vom inneren Verstär- 
kungsfaktor M abhängt: 
Reize) are 
mit e = Elementarladung = 1,6 : 10°'° C, I = Foto- 
strom, Af = Frequenzbandbreite und xs; = 0,4 für Sili- 
zium beziehungsweise xc. = 1 für Germanium. Eine 
Erhöhung von M ist deshalb nur sinnvoll, solange der 
von der Lawinen-Fotodiode geleistete Rauschbeitrag 
kleiner als der des nachfolgenden Verstärkers ist. Mit- 
unter allerdings läßt sich durch Verwendung einer 
Lawinen-Fotodiode ein Verstärker einsparen. 


(15) 


7 Komplette Lichtleiter-Systeme 


Jede Systemplanung muß von der erforderlichen 
Kabellänge und der höchsten zu übertragenden Mo- 
dulationsfrequenz ausgehen ‚11. Diese Daten be- 
stimmen die Auswahl des Lichtleiterkabels. Zu den 
im Kabel auftretenden Verlusten sind die Einkopp- 
lungsdämpfung, die Dämpfungen durch feste und 
trennbare Verbindungen und die Auskopplungs- 
dämpfung zu addieren. Aus der Empfindlichkeit des 
Empfängers beziehungsweise aus den hinsichtlich 
der Übertragungsqualität zu stellenden Forderungen 
läßt sich dann die erforderliche Senderleistung ermit- 
teln. Gegebenenfalls ist die Gesamtkabellänge zu un- 
terteilen, und man schaltet sogenannte ‚Repeater‘ 
dazwischen - also optoelektronische Empfänger-Sen- 
der-Bausteine, welche den Pegel anheben. 


Abgesehen von Spitzenerzeugnissen kann man üb- 
licherweise mit Kabeldämpfungen von etwa 5 dB/km 
(bei 850 nm Wellenlänge) rechnen. Für kurze Strecken 
reichen oft auch weit billigere Kabel mit höherer 
Dämpfung - bis zu 100 dB/km oder sogar 1000 dB/km 
— aus. Durch Verwendung fertig konfektioniert ange- 
botener Systeme mit Kabellängen bis etwa 1000 m läßt 
sich eine Eigenentwicklung umgehen 2, 3. 

Dipl.-Phys. Hanns-Peter Siebert 
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Bild 12. Aufbau von PIN-Fotodioden für a) 
senkrechte und b) seitliche Einstrahlung. 
In der Intrinsic-Zone erfolgt die Trennung 
der optisch erzeugten Ladungsträger mit 
nur geringen Rekombinationsverlusten 


Aufbau von Lawinen-Fotodioden: a) Mesa-, b) 
planare P*-SP-PN*-Struktur. Die optisch getrenn- 
ten Ladungsträger werden so hoch beschleunigt, 
daß am P*-SP- bzw. am SP-P-Übergang durch 
Stoßionisation Ladungsträgervervielfachung auf- 
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Dimensionierung von Schaltnetzteilen 


1 Ungeregelte Schaltnetzteile 


1.1 Drosselwandler 


Bild 1 zeigt drei Typen von Drosselwandlern: a) mit 
Längsdrossel (Tiefregler, Tiefsetzsteller), b) mit 
Querdrossel (Sperrwandler, Parallelregler), c) mit 
Vordrossel (Hochregler, Hochsetzsteller). Die Dros- 
selwandler gestatten keine Netztrennung. In Bild 2 ist 
der Verlauf von Strom und Spannung dargestellt, Ta- 
belle 1 enthält Bemessungsformeln. 


1.2 Transformatorwandler 


Transformatorwandler ermöglichen eine Netztren- 
nung. Man unterscheidet die folgenden Schaltungs- 


typen: 


1.2.1 Eintakt-Sperrwandler (Bild 3) 


Während der Leitphase des Schalttransistors wird 
magnetische Energie im Transformator gespeichert 
und während der Sperrphase an den Ausgang abgege- 
ben. 


1.2.2 Eintakt-Durchflußwandler (Bild 4) 


Hier wird die Energie während der Leitphase des 
Schalttransistors durch den Transformator geleitet. 


Die Magnetisierungskomponente des Transformators 
wird über eine Diode in die Stromquelle zurückgelei- 
tet. 


1.2.3 Gegentakt-Durchflußwandler mit einem Trans- 
formator (Bild 5) 


Wegen des magnetischen Flusses in beide Richtun- 
gen wird der Transformator besser ausgenutzt. Es 
werden zwei Transistoren benötigt. 


1.2.4 Gegentakt-Durchflußwandler mit zwei Trans- 
formatoren (Bild 6) 


Diese Wandler kommen für größere Leistungen in 
Betracht. Nur der Steuertransformator wird bis in die 
Sättigung ausgesteuert. 

Bemessungsgrundlagen für Wandler nach 1.2.1 
bis 1.2.4 sind aus Tabelle 2 zu ersehen, die Auswahl 
des Transformators kann nach Bild 13 geschehen. 


1.2.5 Sinuswandler (Bild 7) 


Durch Parallelschalten eines verlustarmen Konden- 
sators zur Selbstinduktion im Kollektorkreis des 
Schalttransistors entsteht ein abgestimmter Schwing- 
kreis, der durch die angeschlossene Last mehr oder 
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Bild 1. Schaltregler mit Speicherdrosseln: 
a) Tiefregler (Tiefsetzsteller, Drosselwand- 
ler mit Längsdrossel), b) Parallelregler 
(Sperrwandler, Drosselwandler mit Quer- 
drossel), c) Hochregler (Hochsetzsteller, 
Drosselwandler mit Vordrossel 
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Bild 2. Schematischer Verlauf der Span- 
nung u, und des Stromes i, von Speicher- 
drosseln. p,ı = Verhältnis von Einschalt- 
zeit zu Periode T, p; = Verhältnis von Aus- 
schaltzeit zu Periode T 


Bild 3. Sperrwandler: Schaltbild und » 
Kurvenformen 
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Bild 5. Gegentakt-Durchflußwandler: Schaltbild und 
Kurvenformen 
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< Bild 4. Durchflußwandler: Schaltbild und Kurvenformen 








weniger gedämpft ist. Er ist auf die Grundwelle der 
Arbeitsfrequenz abgestimmt. 

Die Amplitude der Sinusschwingungen ist der Im- 
pulsbreite der Ansteuerimpulse an der Basis des 
Schalttransistors proportional. Der Vorteil des Sinus- 
wandlers liegt in der Oberwellenfreiheit und der Ein- 
sparung von Dämpfungsmitteln gegen Überschwin- 
ger. Außerdem wird bei Eigenerregung die Frequenz 
besser konstant gehalten. 


1.2.6 Rücklauf-Wandler (Bild 8) 


Bei den Rücklaufwandlern ist der Kollektorkreis des 
Schalttransistors auf eine Oberwelle der Arbeits-Fre- 
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Bild 6. Gegentaktwandler mit zwei Transformatoren 
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quenz abgestimmt. Die magnetische Energie der 
Selbstinduktion wird durch eine Spardiode in die 
Stromquelle zurückgeliefert. Dieser Typ ist besonders 
vorteilhaft zur Erzeugung von Hochspannung (z.B. 
für Bildröhren). 


1.2.7 Halb- und Vollbrücken mit Transistoren (Bild 9) 
oder Thyristoren (Bild 10) 


Solche Schaltungen finden vor allem bei höheren 
Leistungen Verwendung. Der Steueraufwand liegt 
hier höher. 


2 Geregelte Schaltnetzteile 


Die Veränderung der übertragenen Energie ist auf 
zwei Arten möglich: a) durch Veränderung der Ar- 
beitsfrequenz bei festgehaltener Länge der Arbeits- 
phase, b) durch Verändern des Tastverhältnisses bei 
konstanter Arbeitsfrequenz. 

Die Regelung von Schaltnetzteilen wird in der Regel 
über die Impulsbreite der Ansteuerimpulse des 
Schalttransistors vorgenommen. Als Generator für 
Rechteckimpulse mit praktisch von 0...0,5 veränder- 
barem Tastverhältnis dient am besten eine integrierte 
Schaltung, die eigens für Schaltnetzteile entwickelt 
wurde, wiez. B.TDA 1060 (bzw. Nachfolgetypen) von 
Valvo. 

Beim Durchflußwandler ist eine Regelung nicht 
möglich, es sei denn, man schließt eine Wandlerdros- 
sel an. Der Gegentakt-Durchflußwandler läßt sich re- 
geln, wenn eine oder zwei Wandlerdrosseln ange- 
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schlossen werden. Dabei muß die Kurvenform der An- 
steuerspannung die Tatsache der Gegentaktgleich- 
richtung berücksichtigen. 


3 Funkentstörung von Schaltnetzteilen 


Die Erzeugung von Oberwellen bedingt eine Entstö- 
rung der Schaltnetzteile. Bild 11 zeigt im Prinzip die 
Entstörschaltung. Dabei hängt der Grad der Entstö- 
rung, d.h. Zahl und Dimensionierung der Entstör- 


elemente weitgehend vom Aufbau, von der Leistung, 
von der Kurvenform usw. ab, so daß nur durch eine 
Störmessung nach VDE 0877, Teil 1 der Störgrad in 
Abhängigkeit von der Frequenz festgestellt werden 
kann und die Entstörung solange verbessert werden 
kann, bis die Anforderungen an die Störfreiheit nach 
VDE 0875 (Grundarbeitsfrequenz unter 10 kHz) bzw. 
VDE 0871, 0872 (Grundarbeitsfrequenz über 10 kHz) 
erfüllt sind. Zur Entstörung werden spezielle Ent- 
stör-Bauelemente verwendet. 
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Tabelle 1. Bemessungsformeln für Drosselwandler 





Verwendete Größen: Magnetischer Leitwert 
£, __Mo' He 








Pı = 7 = Arbeits- Aı 1. 
Tastverhältnis Fr 
t> p m 
P3 = = Fausen- — ‘ 6 _ 
T ei Us 1,257 : 10” H/m = 
Tastverhältnis absolute Permeabilität 
T = 1/f = Gesamt-Periode !e = effektive Permeabilität 
f = Arbeitsfrequenz u 
U.n = Eingangsspannung Biel SE 1 hı/lm 
U,us = Ausgangsspannung 
L; = Ausgangs-Gleichstrom u = mittlere Materialpermeabilität 
ie = Einschalt-Periode = (z. B. für Siferrit N 27: 2000) 
tz = Ausschalt-Periode lı = Dicke des Luftspaltes 
N = Wirkungsgrad (0,8...0,9) = magnetische Weglänge 


im magnetischen Mate- 


T | Maple 
Windungszahl N = | = rial (Ferrit, Blechkern, ...) 
1 








Bild 11. 
Typische Entstörschaltung 


330 pH 











Tabelle 2. Bemessungsformeln für Transformator-Wandler 


(net, Wlan? 
02 (Upin*Ugus/ü)?  2+Paus-f 


spielt nur 
bei Regelun 
Km e 
(mit Drossel) 
Gegentakt- 
Durchfluss- 


wondler mit 
einem Trafo 


Np- riet 


=0,5 


(ungeregelt) IMmax 


B in Tesla 


Transformator 12: 
Np + Bmax*Am - 10 
IMmax 


Gegentakt- 
Durchfluss- 
wandler mit 
zwei Irafos 


=0,5 
(ungeregelt) Ip 
B in Tesla 


Verwendete Größen (zu Tabelle 2 und 3): 


Un = Eingangs-Gleichspannung 
Uz.us = Ausgangs-Gleichspannung 
Ucpmax = maximal am Schalttransistor auftretende Primärspannung 
Vans = Ausgangs-Gleichstrom 
Pı =t,/T Arbeits-Tastverhältnis (T = 1/f = Periode, 
f = Arbeitsfrequenz) 
= N,/N, Übersetzungsverhältnis 
= primäre Windungszahl 
= sekundäre Windungszahl 
primäre Selbstinduktion 
= Widerstand des Sekundärkreises (Sekundärwicklung, 
Diode, übertragener Widerstand der Primärwicklung) 
N = Wirkungsgrad = P,us/Pein (etwa 0,75 bis 0,9) 
= magnetischer Leitwert des Transformator-Kerns 
_ 1,257 - 10° |H/em| - 


Ar,= 
2; A„ cm? 


az 


e 
| 


Uert 
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Transformator T2: 


re 





= “Ust E 2-T-Vaus Sr 
Vein -Ip,max“Rp nt ein 


_ Vein-ü? , Vein „, 
Rn Ip 


„_Paus_ , Vein 


n„ Vaus*Rw laus 
p nein 4-fLp 


Uni 
Bin Tesla en 


Transformator 12: 
Angaben über den 
Transformator T1 
in Tabelle II 


Vein 10° =). „Jaus*Rw laus 


P Uei 
F 1 „a „ein 
Vein PT Yen "St:Lp 


B in Tesla 


Me = effektive Permeabilität des Transformatorkernmaterials 
u 
.=3—— 
; 1 + ul/lm 
u = Arbeits-Permeabilität des magnetischen Materials 


(z. B. für Siferrit N 27 : 2000) 


Am = magnetischer Querschnitt des Transformator-Kerns 
lı = Dicke des Luftspaltes 
(Non = magnetische Weglänge im Transformator-Kern 


me 
> 7 = magnetischer Formfaktor 


Un = (relative) Permeabilität des Kernmaterials 

U, = absolute Permeabilität = 1,257 : 10° H/m 

R, = Sättigungswiderstand des Schalttransistors 

R; = reeller (‚‚ohmscher‘‘) Widerstand der Primärwicklung 
R; = Innenwiderstand der Spannungsquelle (U.;n) 
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4 Spezial-Bauteile für Schaltnetzteile 


4.1 Kondensatoren 


Für die Siebung des Eingangs-Wechselstromes bzw. 
der Eingangs-Wechselspannung von 50 Hz gibt es üb- 
liche Elektrolyt-Kondensatoren. Für die Siebung der 
höherfrequenten Ausgangsspannung (1...30 kHz) rei- 
chen diese nur bedingt aus. Bild 12 zeigt den Verlauf 
des Blindwiderstandes dreier Elektrolytkondensato- 
ren mit der Frequenz. Bei etwa 20 kHz Arbeitsfrequenz 
stellt ein Elektrolytkondensator nur noch einen reel- 
len Widerstand von einigen Milliohm dar. Für die 
Oberwellen wirkt er als Selbstinduktion. 

Spezielle Vierpol-Elkos (Siemens, Frako, Cornell- 
Dubilier) erreichen einen Kernwiderstand von einem 
Zehntel dieses Wertes. Eine konstruktive Änderung 
zur Verringerung der Zuleitungsinduktivitäten des 
Kondensators (Valvo, Sprague) bringt etwas bessere 
Werte, indem das Z-Minimum nach höheren Frequen- 
zen verschoben wird. 


4.2 Transformatoren und Drosseln 


Die Größe des Transformators richtet sich nach der 
übertragenen Leistung und der Schaltung. Das Dia- 
grammBild 13 gestattet die Auswahl der Kernform für 
eine zu übertragende Leistung. Es gilt für den Sie- 
mens-Werkstoff Siferrit N27. Als Kernformen haben 
sich für Schaltnetzteile folgende bewährt: EC-Kerne 
mitrundem Mittelschenkel, RM und PM-Kerne, Scha- 
lenkerne (geringe magnetische Streuung), CC-Kerne, 
E-Kerne, U-Kerne (für Hochspannung und größere 
Streuung). Die Erwärmung des Transformators ist am 
geringsten, wenn die Kernverluste gleich den Kupfer- 


verlusten sind. Magnetische Daten für die Kernformen 
findet man in Tabelle 3. 

Aus Diagrammen der Ferrit-Hersteller kann man 
eine „optimale Induktion“ ablesen, bei der dies der 
Fall ist. Zur Wahl des geeignetsten Luftspalts gibt es 
ebenfalls Diagramme (siehe Literatur 11, 3). Aus Grün- 
den der Funkentstörung (Streufeld) sollte man den 
Luftspalt möglichst klein halten. Für niedrigere Fre- 
quenzen (etwa unter 10 kHz) werden Thyristoren als 
Schalter und Blechkerne mit dünnen Blechen als 
Kernmaterial für Transformatoren verwendet. 


4.3 Dioden 


Zur Gleichrichtung der höherfrequenten Ausgangs- 
spannung von Schaltnetzteilen müssen „schnelle“ 
Dioden verwendet werden, d. h. Dioden mit Sperrver- 
zögerungen unter einer Millisekunde. Für große 
Ströme und kleine Ausgangsspannungen haben sich 
Leistungs-Schottky-Dioden bewährt, die eine wesent- 
lich kleinere Durchlaßspannung haben. 


4.4 Schalttransistoren 


Bei Schaltnetzteilen wird von einer Gleichspan- 
nung von 250...350 V (gleichgerichtete Netzspan- 
nung) ausgegangen. Die Schalttransistoren müssen 
daher Sperrspannungen von über 750 V besitzen. Die 
Einschaltzeit, Speicherzeit und Abschaltzeit müssen 
in der Größenordnung Mikrosekunden liegen. Geeig- 
net für Schaltnetzteile ist z. B. die Reihe BUX 80 und 
BU 326 (Valvo und andere Hersteller). Besonders vor- 
teilhaft sind Darlington-Leistungstransistoren wegen 
der kleinen Ansteuerleistung (z. B. aus integrierten 
Schaltungen). 
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Bild 12. Scheinwiderstand eines Elektrolytkondensa- 
tors in Abhängigkeit von der Frequenz 





Bild 13. Nomogramm für die übertragbare Leistung P mit Ferritkernen aus Siferrit 
N 27 bei Taktfrequenz F = 20 kHz und Übertemperatur d, = 30 K. Parameter: Kern- 
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Tabelle 3, Bemessungsformeln für Transformator T 1 


2 UÜge + Ipsı ' Ra 


u 
1 Us 
Ipst — Ic/B 
. 4 
N EBEN (B in Tesla) 


AT gr An Ban 
Ipı + Im = Per /Upı + Imi 
Pr = P,0,9. x 


I Re: H} E 1mı 
m 126RN,, 


Im soll etwa 10% von I,ı betragen. 


2]/A„ = magnetischer Formfaktor 
ja = effektive magnetische Weglänge 
An = effektiver magnetischer Querschnitt 


Von = effektives magnetisches Volumen 
Pn.c = Nennleistung bei Gegentaktbetrieb (20 kHz, 30 K) 


Pn,z = Nennleistung bei Eintaktbetrieb (20 kHz, 30 K) 
Pv = Verlustleistung des Kerns (B = 200 mT, 60 bis 100 °C) 
K = Kelvin, Temperaturerhöhung in °C. 








Tabelle 4: Magnetische Kennwerte von Ferritkernen 


1. EC-Kerne 


ZU/An In Am Vm 


Pn,s Pn,e Pv 
mm”! mm mm? 


mm’ W Ww w 


EC35 0,92 77,4 74 6500 80 40 0,85 





EC41 0,735 89,3 106 10800 130 65 1,25 





EC52 058 105 141 18800 220 110 2,65 





EC70 0,14 144 211 40100 470 235 6,60 





2. E- und EF-Kerne 








aan la Am Vm PN,oo .En® 
mm"! mm mm? mm?’ W W 
E 25/7,5 1,09 57.5 52,5 3 020 25 12 
E 30/7,3 1,12 67 60 4 000 45 22 
E 42/15 0,535 97 181 17 600 140 70 
E 42/20 0,405 97 240 23 300 180 90 





E 55/21 0,34 120 354 42 500 380 180 











4.5 Schaltthyristoren 


„Schnelle‘‘ Thyristoren mit besonders kurzer 
Sperrverzögerung (Freiwerdezeit), wie sie in der Ho- 
rizontalablenkung bei Fernsehgeräten eingesetzt 
werden, oder „Frequenz-Thyristoren‘‘ mittlerer Lei- 
stung werden in Schaltnetzteilen verwendet, letztere 
nur bis zu etwa 5 kHz Arbeitsfrequenz. Als Kommu- 
tier-(Lösch-)Kreise kommen bei diesen hohen Fre- 
quenzen nur Serien-Resonanzkreise in Frage. 


4.6 Integrierte Schaltungen 


Eigens für Schaltnetzteile entwickelte integrierte 
Schaltungen, wie z. B. TDA 1060 (oder Nachfolgety- 
pen) von Valvo, sind am zweckmäßigsten, wenn- 
gleich man auch aus digitalen und linearen ICs einen 


Steuerkreis zusammenbauen kann. 
Dr. Phil. Otto Macek 
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4. CC-Kerne 
Z]/An L;; An Vn 
mm! mm mm? mm?’ 
CC 26 0,463 47,7 103 4 906 
CC 36 0,304 70,2 230 16 170 
CC 50 0,195 93,3 479 44 730 





5. UI- und UU-Kerne 
ZU/Anm I; An Va 


-1 


Pn,G 



































mm’ mm mm? mm?’ kw 
3. RM- und PM-Kerne. UI 93/105/30 031 259 826 214000 1,5 
SI/A, 1 A V Pre Die UU 93/150/30 0,42 345 826 285 000 2 
m m m m ’ ’ 
mm”! mm mm? mm?’ W 
6. U-Kerne mit rundem Querschnitt (Hochspannung) 
RM 8 0,67 35 39,7 1820 25 12 
In An Vm 
RM 10 0,50 41,7 65,9 3470 40 20 mm mm? mm? 
RM 14 0,39 70 147 12 400 190 95 U 52/27/11 167 95 15 700 
PM ® 50x30 0,25 76 281 23 100 250 125 U 57/28/16 163 171 27 500 
PM @ 62x38 0,195 96 471 47 000 410 200 U 59/36/17 189 210 39 700 
PM ® 70x42 0,168 105 602 65 600 600 300 U 64/30/14 185 138 25 300 
PM @ 87x70 0,167 153 716 140000 1100 550 U 70/33/17 197 214 43 800 
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BASIC-Programm 
für die Berechnung 
von Netztransformatoren 


Die Berechnung von Netztransformatoren ist beim 
Praktiker allgemein sehr unbeliebt, ist sie doch eine 
zeitraubende und umständliche Prozedur mit langwieri- 
gem Nachblättern in Kern- und Drahttabellen. 

Steht jedoch ein BASIC-Kleinrechner zur Verfügung, 
so kann die Berechnung (einschließlich Einlesen des 
Programms von der Kassette oder Floppy) in 10 Minuten 
durchgeführt werden. Änderungen der Sekundärdaten 
für eine optimale Ausnutzung der vom Rechner ermit- 
telten Kerngröße lassen sich in Minutenschnelle durch- 
führen. Man erhält sofort die fertige Wickelvorschrift 
ausgedruckt (siehe Beispiel!). Es sind lediglich noch die 
Anschlußnummern festzulegen. Der hier erfaßte Lei- 
stungsbereich beträgt 4...290 VA für Kerne mit M- und 
MD-Schnitt. 

Wie das Flußdiagramm (Bild 1) zeigt, führt der Rech- 
ner den bekannten Berechnungsablauf [1] durch, prüft, 
ob der zur Verfügung stehende Wickelraum ausreichend 
ist und hängt bei Überschreiten desselben sofort eine 
Neuberechnung mit der nächsthöheren Kerngröße an. 

Die vorliegende Programmversion für den weitver- 
breiteten Heimcomputer C-64 mit Drucker VC-1525 läßt 
sich leicht für andere Rechner anpassen. Hierzu einige 
kurze Anmerkungen, bevor auf das Programm (Bild 2) 
selbst eingegangen wird. 


1. Steuerzeichen (z.B. Zeile 50): 


„Herz“-revers = CLR (Bildschirm löschen) 
„J -revers = SPACE (Leerzeichen) 
„Q“-revers = LF (Zeilenvorschub) 
„R“-revers = REVERS ON 
„— -Tevers = REVERS OFF 

2. Drucker-Steuerzeichen: 
CHR$(14) = Fettdruck ein 
CHR$(15) = Fettdruck aus 


3. Das Öffnen und Schließen des Druckerkanals erfolgt 
in den Zeilen 290 und 2760. 


4. Vorsicht ist geboten bei logischen Verknüpfungen 
innerhalb einer Zeile oder bei durch Doppelpunkt 
verbundenen Zeilen. Ist diese Möglichkeit nicht gege- 
ben, IF...OR...THEN... trennen in IF...THEN... / IF... 
THEN... (Zeilen 650 und 730). Ähnlich ist mit den 
Zeilen ab 660 zu verfahren (GOTO950 nur dann, 
wenn X=0!). 


Programmbeschreibung 
Nach der Ausgabe der Überschrift am Bildschirm wer- 


den zunächst die Kern- und Drahtdaten [1...3] aus dem 
Datensatz jeweils als zweidimensionales Feld eingele- 





























Bild 1. Flußdiagramm 
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sen. Nach Einschalten des Druckers erfolgt im Dialog 
mit dem Rechner die Eingabe der geforderten Sekundär- 
daten (entnommene Wechselspannung, entnommener 
Gleich- bzw. Wechselstrom und Gleichrichterart). Wer- 
den nicht alle vier Sekundärwicklungen benötigt, ein- 
fach 0,0,W eingeben! Es ist zu beachten, daß für die 
beiden Wicklungshälften der Zweiweggleichrichtung 
jeweils nur der halbe Gleichstromwert einzugeben ist 
(da unwirtschaftliiche Wickelraumausnutzung,  mög- 
lichst vermeiden und durch Brückengleichrichter er- 
setzen!). 

Der Benutzer hat nun die Möglichkeit der Wahl zwi- 
schen M- und MD-Schnitt. Auf Grund der zu übertragen- 
den Leistung sucht der Rechner den kleinstmöglichen 
Kern des gewünschten Schnitts aus und ermittelt durch 
Addition der Eisen- und Kupferverluste die Primärlei- 
stung. Damit liegen auch die Primärströme fest. Für 
115 V und 220 V werden die Ströme mit ausgedruckt, 
um danach die erforderliche Sicherung auswählen zu 
können. 

Sodann werden die Windungszahlen unter Berück- 
sichtigung der Spannungsabfälle und in einem Unter- 


programm die erforderlichen Drahtstärken berechnet. 
Damit ergeben sich, unter Verwendung der gespeicher- 
ten Drahtdaten (3), die Windungszahlen pro Lage, die 
Lagenisolation, die jeweilige Wickelhöhe und der Wik- 
kelhöhenzuschlag, der die drahtstärkeabhängige Aus- 
bauchung gegenüber dem idealen, rechteckigen Wick- 
lungsverlauf berücksichtigt. Es genügt in diesem Fall, 
nur den größten Zuschlag zu addieren, da die Zuschläge 
der dünneren Drähte den der dicksten auffüllen. 


Stellt nun der Rechner nach Addition aller Wickelhö- 
hen fest, daß der Wickelraum des zugrundegelegten 
Kerns nicht mit Sicherheit ausreicht (95% werden über- 
schritten!), so erfolgt sofort eine Neuberechnung mit der 
nächsthöheren Kerngröße. Erst wenn auch die Wickel- 
raumforderung erfüllt ist, beginnt der Ausdruck der 
Wickelvorschrift, wobei die eingegebenen Daten der 
Vollständigkeit halber nochmals mit ausgedruckt wer- 
den. Zur Beachtung: Die Sekundärströme berücksichti- 
gen bereits den Einfluß der Gleichrichterart, sofern nicht 
Wechselspannung entnommen wird. 





1& REM rk STAND 29.1.85, “r* 
28 REM 4% HAROLD AICHNER *** 
25 REM #4%* FRUEHLINGSTR, 1, 8219 RIMSTING *#%k 
=8 REM *4%* VERSION F, C-64 U. VC-1525 ++ 





SB PRINT"ABBEIITASBERECHNUNG. VON NETZ 
65 PRINT'ERBPPPETTTSLE ISTUNGSBERE IC 
78 FRINT'ERRRRRPPPPLIKEANGM- UND MD 
28 DIMM(14,3),C(48,4) ,U(8) ,1(8) ‚D(8) Nies 
188 REM #4# KERNDATEN MiX,ND 6% 

118 REM #44 X = KERN-H 4% 
128 REM #44 N = EISENVERLUSTE 






ANSFORMATO )RENE' 





r 
[2 

E 
o 
m 
© 
I 
© 
o 





KUPFERVERLUSTE, MV/WDG., ICINNEN?, ICAUSSEN? 4% 














### LCINNEN?, L(AUSSEN?, WICKELBREITE, WICKELHOEHE #4# 
 A=BTO14 FOR B=&T08 READ M(A,B) NEXT NEXT 
*##4 DRAHTDATEN CCK,ND 44% 
*##+ K = DRAHT-R Ha 
“4 N = DURCHMESSER, GUERSCHNITT,LAGENISOL., WICKELH./LÄGE, WHZ #6+ 





NEHT NEX 
WCRETURND" FR 


OR A=8T049 FOR B=8T04 READ CiA,B 
INPUT"BIRESDRLCKER EINSCHALTEN 
PEN4,4 

PRINT#4 PRINTH4 PRINTH4 
PRINTER F IMAERINIC 
FRINT#4 ES IHRERNIC KLUN 








LUNGEN " 
It 












FRINTH4, 
PRINT' wöLeie HR ICHTERART n 
PRINT" 5 
PRINT" 
FRINT" ZWEIWESG a 
FRINT" EINWEGSLE HRIC HTER er" 
RINTWEINS ABE DER SEKUNDAERDATEN " 
FRINTR4."SEKUNDAERDATEN ' 

FRINT" WECHSELS 
FRINTR4," 








SLEICHRIC HTERART 

"GSLEICHRICHTERART (W, B, 2, Ei." 
3 INPUT REEEBBCFETURNDE Ps 

15 FRINTB4 FRINTH4 
2a PRINTIKORS WICKLUNG 1 SEK. (VW, A, GL) =" 
25 FRINT#4."WICKLU 1 SEk 












INPUT" 
FRINTH4LUCS 
I(S)=K4#1(5 
PRINT" 
PRINTR4,' 

3 INPUT" 


FRINTH4 LIE 
1iE3=K441ı6 





FRINT" WICH ‚A, 6L) = 
FRINTR4,"WI " 
W SOSUB 2888 
"RE 
A. GL) = 


RINTA4," 
INPUT 
FRINTR4,UE) ;" 





Rs SOSUB 2398 
(8) ;" "RE 







y#1(7> 
einen KERN 












NDAERWICKLUNGEN 44% 
‚+1005/B 
‚+1000/B) 
+1a88/B> 
‚+1009,-B) 
ERKEN 





UND LAGENISOLATION #4# 
0] 





EN ZLAse "UND LAGENZAHL ##% 








INTC1OBAN<23 
INT(B.IMC 





INTCO.I#M« 
INT{1BBAN« 






88 
LHÖEHENZUSCHLAG ##% 
=W(1) 

5) 





#44 GROESSTER 
CB) <WL1) THENWC 
(2) CH (5) THENNC 
a (BI CHE) THENWC 
1638 IFW(BI CH (7) THENN 
5 KELHO JEHENBERECHNUNG *.. 


W 





2 aH(1) +23) +24) ) KH (3) 
HS) +2(6) KH LE) 

38H (3) +8.3+W(8) 
8)» 





1B04H/M(X, 
IFHB<C9STHEN1B1B 
K=X+1 

REM ### KERNGROESSEN-UEBERSCHREITUNG #%*% 
IFX R=15THENZ748 





SO TO9S8 

REM ##%% WICKELVORSCHRIFT ck 

3 PRINT#4 PRINT#4:PRINT#4:FRINT#4 
IFX=8THENPRINT#4 ,CHR$ (14) “KERN 
THENPRINT#4, CHR$ (142 
THENPRINT#4,C 
THENPRINTH4,C 
THENPR INT#4,CHR$( 










s5" Re 6070 1978 
5 Ö ra 





eg CHRS( 15 
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Abschließende Bemerkungen zum Programm schnitt für 115V und die hoch belastete Sekundärwick- 
lung mit ihrem Wickelhöhenzuschlag zu Buche. Wenn 


Das Programm läßt sich, den Anforderungen entspre- auf eine unterteilte Primärwicklung verzichtet werden 
chend, beliebig erweitern (z.B. mehr als 4 Sekundär- kann, sollte diese deshalb vermieden werden. 
wicklungen) oder vereinfachen (z.B. nur für 220 V Netz- Zur Optimierung einer Transformatorberechnung geht 
spannung). Die im Listing enthaltenen REM-Zeilen man zunächst von den minimal erforderlichen Sekun- 
geben dem Anwender die wichtigsten Hinweise auf die därströmen aus, kann dann die Ströme entsprechend 
einzelnen Programmteile und Unterprogramme. Anpas- dem Ergebnis des ersten Durchlaufs erhöhen und erhält 
sungen an die individuellen Erfordernisse dürften dem- somit eine gewisse Reserve. Harold Aichner 


nach keine allzu großen Schwierigkeiten bereiten. 

Von vielen Praktikern wird die „zu übertragende Lei- 
stung“ eines Kerntyps überschätzt, die nur unter idealen 
Bedingungen erreicht werden kann. Mehrere Berech- 
nungen ergaben einen scheinbar viel zu großen Kerntyp, 
jedoch blieben die Abweichungen hinsichtlich Sekun- 
därspannungen und Wickelraumausnutzung nach 
Durchführung der Wickelarbeiten innerhalb etwa 
1...3%. Wie das Beispiel (Bild 3) zeigt, werden in diesem 
Fall bereits mit ca. 60% der maximal zu übertragenden Literatur 
Leistung schon 90% des zur Verfügung stehenden Wik- 


[1] Telefunken-Laborbuch, Band 1, S. 181 ff. Franzis-Verlag, München, 1965. 


kelraums „verbraucht“. Hier schlagen vor allem die |, ‚Kieintranstormatoren mit MD-Blechen“. FUNKSCHAU 1961, H. 15. 
unterteilte Primärwicklung mit dem großen Drahtquer- [3] Tabellen der Kupfer-Runddrähte. 



























1858 STHENPRINTR4,CHR$ (14) "KERN 5) :60T0 1978 8 K4=1+0,.424CK4-1> RETURN 

1898 R$(14> "KERN PRINT"KERN- BZW. DRAHTDATEN ERWEITERN!" 
1988 RSEC14I "KERN PRINT"(EVTL. ANDEREN SCHNITT WAEHLEN' 
1918 9THENPRINT#4 R$(14) "KERN PFRINTH4 ( SE4 END 

1928 {=1B THENPRINT#H4.CHR$ (14) "KERN MD 74"CHR$ (159 REM #4% SLEICHRICHTERART #4% 

1938 41 THENPRINT#4,CHR$C14) "KERN MD E5A"CHRSC1SI a. 

1348 12THENFRINTH4,CHRS«14) "KERN MD 8SB"CHRS(1S) 

1958 A3THENPRINT#4,CHR$CA4)"KERN MD 1B82A"CHR$ (15) 


1969 IFX=14THENPRINTR4,CHRSC14) "KERN MD 182B"CHR$(15) 
1978 PRINTR4 

1988 PRINT#4,"ENTNOMMENE SEKUNDAERLEISTUNG 
1938 PRINTH4,"AUFGENOMMENE PRIMAERLEISTUNG 
28168 PRINTH4," ı das WM = "1 a 
2828 PRINTR4." I a2 WM = "Tal A" 
2838 PRINT#4 


",P2;" VA" 
";P1," VA" PRINT#4 


u. 


























































2848 PRINT#4,CHR$ (14) "PRIMAERWICKLUNGEN  " PRINT#4.CHR$(15> 

2868 PRINTK4,"SRUNDISOLATION: 2 P 8.85" 

2878 PRINTK4,"115 W: Ni = ";N(1)," WD6G. PRL ";D(1) 

2889 L=L(1) 

2898 FRINT#4,5(1)," WDG. LAGE = ",Z(1)," LAGEN" 

2188 GUSUB 3598 

2118 PRINT#4," WEITERWICKELN!" 

2129 PRINTK4,"125 V: N2 = ",N(2 PRL ",Dii 

2138 PRINT#4,S(1>," WDG./LAGE = " " LAGEN" 

2148 GOSUB 3588 

2158 PRINT#4," WEITERWICKELN!" 5 ‘S, 

2168 FRINTR4,"228 VW: N3 = ",NC3);" WDS. PRL ";D(i3) REM # “ DRAHTDATEN 

eı7d L=L(3) DATA 8.06.8.80283, 

2188 PRINT#4,8(2) ;" WDG./LAGE = "21 " LAGEN" DATA 8.97 .2.00396 

2139 G0SUB 3588 DATA 8.08,8.80503 ; 
2288 PRINT#4," WEITERWICKELN!" DATA 9.09.9.906536,8,8.133,8 
2218 PRINTH4,"235 V: N4 = ";N(4)." WDG. 7 PRL ";D(3> DATA 8.1.8.80758,8,9.144,8 
2228 PRINTK4,S(3>," WDG./LAGE = ",2(4)," LAGEN" DATA 1,9.3898,9,9.155,8 





2239 60SUB 3588 DATA 8.125.8.81227,8,8.165,8 











2246 PRINTH4 5 DATA 14,6.01539,9,8. 193, a 
2258 PRINT#4,CHR$ (14) "SCHIFMUNG " PRINT#4,CHR$ (153 DATA 15,8.81767,6 ‚o 
2278 PRINTK4,"2 X P 8.1 7 1 X CU-FOLIE 8.85 P 8.85" FRINTH4 DATA 16,38.02811,8, a 
2298 PRINT#4,CHR$ (14) "SEKUNDAERWICKLUNGEN :" PRINT#4,CHRS«1SI 8 DATA 18,8.82545,8,.8 ‚a 
2318 PRINTK4,U(CS);" V "TCS);" A: NS =" DATA 8.2,9.33142,9,8.273,8 
2328 PRINTH4,N{S)," WDG. / PRL ",D(5) DATA 8.22,8.83941,0,8.32,8 
2339 L=L(5) DATA 25,9.94989,9,09.36,8 
2348 PRINTK4,5(5),;" WDG./LÄGE = 52," LAGEN" DATA 8.27,8.85516,8,8.38,8 
2359 G0SUB 3589 DATA 98.28,8.86158,1,8.39,8 
2368 IFU(6> =8THEN26 DATA .41,8.1 
2378 FRINTH4, 2 FRINT#4 5 DATA .44,8,.1 
2398 PRINT#4,U(6E) »1(6);" A: N6 = DATA .47,8.1 
2488 PRINT#4.N(6).," WDG. PRL ";D(6) DATA ‚8.1 
2418 L=L(6> DATA 2,8.1 
2428 PRINT#4,5(6) ," WDG.#LAGE = ";2(69 5" LAGEN" DATA ‚B.1 
2438 G0SUB 3588 DATA ‚8.2 
2448 IFU(7)=B8THEN2EB8 DATA . 
2458 PRINTH4," ZN PB. 95" PRINTH4 DATA 

2478 PRINTR4.UCT)," V 3.” Rey ar Ss DATA 

2456 PRINTR4,N(?7>," WDG, PRL ";D(7> DATA 





DATA 
DATA 
DATA 
DATA 


2498 L=L(7} 

2508 PRINT#4,5(7)," WDG./LÄAGE = ",2675," LAGEN" 
2519 SOSUB 3588 

2528 IFU(CE)=BTHENZ2688 








2538 PRINTH4." * P 8.85" PRINTK4 Data 
2558 PRINTH4,U(8) v7 "3168);" A: NG =", DATA 
2569 PRINTH4,NiS>.," WDG. PRL ";D<(8> DATA 
2578 L=L(8) DATA 
2558 PRINTH4,S " WD5,.SLÄAGE = "2485," LAGEN" DATA 





2598 GOSUB 3588 DATA 









PRINT#4 Data 
FRINT#4," DECKISCLATION 5 FRINT#4 Data 

2638 PRINT#4.,"WICKELRAUMAUSNUTZ . PRIN ıTB4 DATA 

2648 BEI UV<SEK.> > 188 V WICKL. . PRUEFEN!'" DATA 3.1 





EnNEeHHFeHREeRSSBHHHHVVOHOHHNHHHHHHVHUHHHHHHD 





3 2 
THEN PRINT#4, 
THEN PRINTM4," 


IF L= 





26558 50702768 


2668 REM 4*%4 UFRO R DRAHTSTAERKENBERECHNUNG ##% 









2678 1F@23.142THE 45 THEN FRINTR4," x RETURN 
2688 FO BTo4@ THEN PRINT#4." x P ®. 85 NACH 1 une "RETURN 
2=C 13 RBEREITUNG F. DRAHTSTAERKEN > Z MM ### Bild 2. Das gesamte 





PRINT#4 KEINE LAGENISOLATION!" RETURN 





S+0THEN2728 
€ 45 
2728 NESTKS:RETURN 












RETURN 
RETURN 


FRIMAERWICKLUNGEN 

115 / 125 220 7 235 V. 
SEKUNDAERDATEN 

ENTNOMM. WECHSELSPANNUNG 
ENTNOMM. (GLEICH-> STROM 
SLEICHRICHTERART (WM, B, 2, Ed. 
WICKLUNG 1 SEK 28,2 
MICKLUNG 2 SEK 6.3 
WICKLUNG 3 SEK 15 
WICKLUNG 4 SEK 8.5,5.,B 
KERN MD 182B 








ENTNOMMENE SEKUNDAERLEISTUNG = 178.55 VA 
AUFGENÖOMMENE PRIMAERLEISTUNG = 139,55 VA 
1 (115 VW) = 1.64 A 
I (2280) = .86A 
PRIMAERWICKLUNGEN 
GRUNDISOLATION: 2 X P 8.85 
115 Vv: N1 = 187 WDG. / PRL .95 
54 WDG./LÄGE = 3.46 LAGEN 
1 X P 8.85 NACH 1 LAGE 
WEITERWICKELN! 
125 v: N2 = 16 WDG. / PRL .95 


54 WDG./LÄGE = .29 LAGEN 

1 x P 8.85 NACH 1 LAGE 
WEITERMICKELN! 
v:N3= 155 WDS, PRL .7 
WDG./LAGE 2.89 LAGEN 
x P 8.82 NACH 1 LAGE 
MEITERWICKELN! 

VEN = 24 WDG. / PRL .7 
74 WDG./LÄGE = .3 LAGEN 
1x P 8.82 NACH 1 LAGE 








SCH IRMUNG 


P8.1 13 





CU-FOLIE 8.85 2X P 8.05 





SEKUNDAERWICKLUNGEN 





2 A: NS = 33 WDG. # PRL «95 
«/LAGE = „61 LAGEN 
.85 NACH 1 LAGE 
.85 
1 A: NS = 18 WDG. / PRL .7 
3./LAGSE .13 LAGEN 
.82 NACH 1 LAGE 
.85 
4.26 A: N? = 25 WDG. PRL 1,4 
LAGE = .67 LAGEN 
.85 NACH 1 LAGE 
.85 
8.5 v7 7.1 A: N = 14 WDG. # PRL 1,8 
25 WDG./LAGE = .5 LAGEN 
1x P 8.85 NACH 1 LAGE 


DECKISOLATION: 2 X ÖELSEIDE 8.85 
WICKELRAUMAUSNUTZUNG = 9 x 


BEI UCSEK.? > 188 V WICKL.-ISOL. PRUEFEN! 


Bild 3. Ergebnis 
für einen Transformator 






BASIC-Programm 
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Reihe: Franzis Professionelle Elektronik 


Dieter Nührmann (ber. Ing. VSI) 


Professionelle Schaltungstechnik 
In vier Teilen 


759 erprobte Schaltungsvorschläge nach Arbeitsgebieten sorgfältig zusammen- 
gestellt und ausgesprochen gründlich dem Praktiker erklärt. 


Die Problemlösung einer neu zu entwickelnden Schaltung durch die 
Kombination aus vielen bewährten Schaltungen ist heute so jung wie 
vor 25 Jahren. Eine Schaltung aus dem Jahre 1970 ist also nach 25 
Jahren technisch genauso aktuell, wenn sie nur entsprechend mit 
einem modernen Halbleiterelement bestückt worden ist. 


In diesen vier Schaltungsbüchern sind alle Bauteile und Typenbe- 
zeichnungen dem heutigen Stand angepaßt. Die Schaltungen sind 
also aktuell. Die Prinzipschaltungen weisen oft nur wenige Angaben 
zu den Bauteilen auf. Das ist bewußt so gemacht, da der Anwender 
die Schaltung für sein Einsatzgebiet sowieso erst noch voll aus- 
dimensionieren muß. 


Der Autor bringt mit diesen vier Büchern mehr als eine klassi- 
sche Schaltungssammlung zum Aussuchen. Es ging ihm darum, 
zu zeigen, wie in der industriellen Praxis die Probleme generell 
gelöst werden. Zu diesem Zweck erläuterte er die von ihm 


Welche Schaltungsvorschläge die Teilbände 
enthalten, ist aus dem ausführlichen Pro- 
spekt P 278 zu entnehmen. Bitte fordern Sie 
ihn vom Franzis-Verlag, München, an. 


Teil 1: Impuls- und Videotechnik, Infrarot- 
Systeme, digitale Signalverarbeitung 
und NF-Technik. 


Stromversorgungsschaltungen, 
Schaltnetzteile, Triac- und Zünd- 
schaltungen. 


Optoelektronik, Fernsteuerschal- 
tungen, Steuer- und Regeltechnik. 


Operationsverstärker, Motor- 
steuerungen, HF- und Meßgeräte- 
technik. 


Jeder Band umfaßt rund 185 Schaltungen. 
Preis pro Band DM 58.-. 


Preisänderung und Liefermöglichkeit vorbehalten. 


ausgewählten Schaltungsbeispiele so intensiv, wie das bei 
Schaltungssammlungen bisher selten gemacht worden ist. 


759 erprobte Schaltungsvorschläge enthalten die vier Bände. Wer 
einmal das Preis-Leistungsverhältnis durchrechnet, kommt auf den 
erstaunlich niedrigen Wert von 25 Pfennigen pro Schaltung. Wenn 
man bedenkt, daß die eigenständige Entwicklung einer einzigen 
Schaltung etwa ein bis zwei Wochen dauert, kann man nur sagen: 
Billiger geht es nicht als mit diesen Büchern! Und warum soll das Rad 
immer von neuem erfunden werden? 


So sollen die Schaltungssammlungen in diesen vier Büchern verstan- 
den sein. Dem Autodidakten, dem Schüler und Studenten werden sie 
Anregungen und Kenntnisse vermitteln. Der Laboringenieur wird das 
Nachschlagewerk als „Menükarte“ von Schaltungsvorschlägen 
benutzen, um dann die für ihn zutreffende herauszusuchen, mit der 
sein Problem „mundgerecht“ gelöst werden kann. 


Franzis? der große Fachverlag für angewandte Elektronik und Informatik 
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mc-Arbeitshilfe 
„Zeichencodes in Computern‘. 
Als Dankeschön für Anwender, 
die vom mc-Kennenlern-Angebot 
Gebrauch machen. 


mc ist die Mikrocomputer-Zeitschrift für 
Fortgeschrittene, die selbst programmieren 
oder Hardware bauen und verändern 
wollen. McistArbeitshilfe undInformations- 
quelle für Profis. Praxisnah, mit vielen 
Ideen, die zur Lösung spezieller Hard- und 
Software-Probleme beitragen. 

Und mit Ideen, die den Umgang mit dem 
Computer erleichtern. 

Eine davon ist ganz einfach: Auf einem 
handlichen Kärtchen finden Sie jetzt alle 
Zeichencodes von Computern, die Be- 


deutung der wichtigsten Steuerzeichen 
und die deutschen Sonderzeichen auf 
einen Blick. Eine Arbeitshilfe für jeden 
Anwender. Eine MC-Idee von großem Nut- 
zen für jeden, der mit Computern umgeht. 
Diese Arbeitshilfe schickt Ihnen MC gerne 
als kleines Dankeschön, wenn Sie Ihr Inter- 
esse an professionellen Mikrocomputer- 
Informationen bekunden, indem Sie vom 
mc-Kennenlern-Angebot Gebrauch 
machen. 

Die Karte dazu finden Sie nebenstehend. 


Die Mikrocomputer-Zeitschrift 


mc erscheint monatlich, das Einzelheft kostet DM 6,50 und ist an jeder größeren Zeitschriftenverkaufsstelle 
zu haben. Der Jahresabonnementspreis beträgt DM 66,-, im Ausland DM 72,- für 12 Hefte pro Jahr. 





Mit der FUNKSCHAU 
machen Sie sich ein 
umfassendes Bild 
vom sinnvollen 


Elektronik-Einsatz. 





Ob Sie mit Elektronik privat oder = Fr 

beruflich umgehen - mit der Bauanleitungen Reportagen, Kommentare 
FUNKSCHAU erfahren Sie, was Diskussionen 

der Markt an Problemlösungen 
zu bieten hat, wie man welche 
Geräte einsetzt und wie sie funk- 
tionieren. 





Trends in der Elektronik und ihre 
gesellschaftspolitischen Aspekte 
werden aus unterschiedlichen 
Blickwinkeln beleuchtet. FUNK- 
SCHAU-Features verschaffen 
Ihnen Überblick und tragen zur 
fundierten Meinungsbildung bei. 








Technische Beiträge 





Nachbausichere Bauanleitungen, 
die vom Hobby-Meßgerät über ae 
die Heizungsregelung per Mikro- Funkschau 
computer bis hin zum Selbstbau == E 

eines Video-Mischpultes. reichen. Gibts alle 14 Tage für DM 5,- an 
Anregungen für fortgeschrittene jeder größeren Zeitschriften-Ver- 




















Elektroniker, die mit dem Lötkol- kaufsstelle. Ihnen schicken wir 
Anwenderbezogene FUNK- ben umgehen können. die FUNKSCHAU gerne zweimal 
SCHAU-Informationen sorgen da- BEIHREE 2... Zum kostenlosen Probelesen. 
für, daß Sie über die technischen Neuheiten Machen Sie bitte von 
Details von Geräten informiert - bau Kennenlern-Karte 
sind und richtige Entscheidungen Bauelemente, Meßgeräte, Audio- ebrauch. 
über den sinnvollen Einsatz und Videogeräte, Mikrocomputer 
treffen können. - die Neuheitenpräsentation in 
ö der FUNKSCHAU ist immer ein 
Erfahrungsberichte aktuelles Schaufenster des Mark- 
tes. Sie finden die technischen FW GEH 


"lektronische Kommunikation 


Daten, Anwendungsbeispiele 
und natürlich die Bezugsquellen. 





Anwendung im Alltagsbetrieb — 
wie bewähren sich z.B. Video- 
Kamerarecorder im Urlaubsein- 
satz? Möglichkeiten und Nutzen 
von Geräten. Anwendererfahrung 
in Sachen Konsumelektronik - 
auch das ist die FUNKSCHAU. 


Elektronik anwenden und verstehen 


